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Chapitre 1.                                                                    

Introduction générale 

    Depuis deux décennies, de plus en plus d’équipements électriques sont utilisés dans les avions afin de 
remplacer les équipements hydrauliques. Les avions deviennent ainsi de plus en plus ‘‘électriques’’. Ceci 
permet aux constructeurs avioniques de supprimer des kilomètres de tuyauteries et des dizaines de pompes 
hydrauliques. Du point de vue écologique, les avions électriques seront plus propres et plus respectueux de 
l’environnement. Du point de vue de la fiabilité, la solution électrique offre plus de degrés de liberté pour 
palier aux pannes des équipements. En cas de défauts dans un équipement électrique, il est beaucoup plus 
facile de le commuter sur les autres (équipements électriques redondants) via le contrôle central de l’avion 
tandis qu’avec les équipements hydrauliques, il faut équiper des circuits hydrauliques de secours qui vont 
alourdir les équipements ou le réparer une fois au sol. 

    La tâche centrale de cette thèse est la conception et la mise au point d’un actionneur électromagnétique 
tournant pour remplir le cahier des charges (CDC) de l’application ‘‘Variable Stator Vane’’ (VSV) [figure 
1.1 (a)]. Les travaux sont effectués au sein du laboratoire Systèmes et Applications des Technologies de 
l’Information et de l’Energie (SATIE) en collaboration avec la société Hispano-Suiza dans le cadre du 
projet SEFORA. La machine électrique conçue servira à la régulation du régime moteur de l’avion en 
contrôlant l’angle d’ouverture des ailettes du VSV du turboréacteur afin de contrôler la quantité d’air en 
entrée dans le turboréacteur. De par son positionnement au plus près des parties chaudes du turboréacteur, 
cet actionneur fonctionnera en permanence dans un environnement dont la température ambiante est 
proche de 200°C. Ceci rend la marge entre la température maximale admissible des matériaux isolants 
d’une machine électrique et la température ambiante très étroite, la capacité de fonctionnement d’une 
machine électrique à ces niveaux de température ambiante constitue donc le cœur de nos études. 

    Sachant que le régime du turboréacteur de l’avion est loin d’être constant durant un vol, le couple et la 
vitesse de la machine électrique varient dans le temps. Les profils du couple et de la vitesse en fonction du 
temps sur un cycle de fonctionnement de la machine sont illustrés à la figure 1.1 (b), où les valeurs des 
couples minimal et maximal sont respectivement 0,35 Nm et 7 Nm. Les valeurs des vitesses minimale et 
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maximale sont respectivement 0 tr/min et 8000 tr/min. Par ailleurs, le couple maximal correspond à la 
vitesse minimale tandis que le couple minimal correspond à la vitesse maximale. Ainsi, toutes les études 
telles que les études de pertes et les études thermiques dans ce mémoire doivent être effectuées pour ce 
cycle de fonctionnement. 

 

  

(a) environnement fonctionnel de VSV (b) couple et vitesse sur un cycle de fonctionnement 

Figure 1.1  Environnement fonctionnel de VSV ainsi que son cahier des charges : couple et vitesse sur un 

cycle de fonctionnement. 

 

    En plus des contraintes thermiques et électromagnétiques, les contraintes de sécurité dans l’avion 
électrique sont aussi drastiques. Tout comme l’avion traditionnel dont les équipements hydrauliques sont 
souvent doublés ou triplés afin d’augmenter la fiabilité du système, la redondance doit aussi être prise en 
compte pendant la conception d’une machine électrique pour l’avion électrique. Par contre, la 
problématique de la fiabilité d’une machine électrique peut être complètement différente de celle d’un 
actionneur hydraulique. La fiabilité d’un système électrique peut être renforcée non seulement en doublant 
ou en triplant le nombre des machines électriques comme dans le cas des systèmes hydrauliques mais aussi 
en augmentant le nombre de phases ou le nombre de connexions en étoile d’une même machine électrique. 

 

    Ce mémoire est divisé en quatre chapitres exposant les études effectuées : 

Le deuxième chapitre se consacrera à l’état de l’art sur les machines électriques utilisées pour les 
applications critiques (haute température ambiante, par exemple), ainsi que sur leurs modélisations 
thermiques sur cycle de fonctionnement et les méthodes pour renforcer leur fiabilité en cas de défauts. 

Le troisième chapitre s’intéressera aux études comparatives entre une machine à réluctance variable 
(MRV) conventionnelle et une machine à réluctance variable (MRV) non-conventionnelle. Les 
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caractéristiques des MRV conventionnelle et non-conventionnelle seront tout d’abord présentées et des 
comparaisons en terme de circuit d’alimentation, du couple moyen et de l’ondulation de couple en fonction 
de la densité de courant seront ensuite réalisées à l’aide de la méthode des Eléments Finis en deux 
dimensions (EF 2D). Une méthode est proposée afin d’améliorer les performances électromagnétiques de 
la MRV non-conventionnelle, comme la modification de la géométrie des dents rotoriques pour minimiser 
l’ondulation de couple. Pour finir, les études thermiques transitoires sur cycle de fonctionnement de ces 
deux MRV sont effectuées pour évaluer leurs capacités de fonctionnement dans un environnement à haute 
température (200 °C). 

Le quatrième chapitre abordera tout d’abord les études thermiques transitoires sur cycle de 
fonctionnement d’une machine à commutation de flux (MCF) triphasée avec redondance afin d’assurer que 
la MCF triphasée avec redondance peut satisfaire les contraintes thermiques de l’application VSV. Ensuite, 
des modèles de défauts pour des court-circuits partiels d’une phase ou entre phases de la MCF triphasée 
sans redondance seront mis en place afin d’étudier l’influence du court-circuit partiel sur les courants dans 
les phases saines, sur le couple instantané et sur la vitesse. Ensuite, comme pour la MCF triphasée sans 
redondance, les modèles de défaut d’une MCF triphasée avec redondance seront mis en place, ils nous 
permettront d’étudier l’influence de court-circuit d’une phase ou de trois phases de l’étoile principale sur 
les performances électromagnétiques de la MCF avec redondance. Pour finir, l’influence des paramètres 
tels que les inductances mutuelles, les courants normaux et l’angle de défluxage sur le courant de court-
circuit sera analysée. Des méthodes comme utiliser les bobines simple couche au lieu d’utiliser les bobines 
double couche classiques seront étudiées pour minimiser le courant de court-circuit. 

Le cinquième chapitre se consacrera aux études des défauts d’une MCF hexa-phasée. Différents types de 
défauts seront traités comme les ouvertures ou les court-circuits des différents nombres de phases. Pour 
chaque type de défaut de la MCF hexa-phasée, différentes méthodes sont proposées afin de maintenir le 
couple moyen inchangé, de minimiser l’ondulation de couple ou de minimiser les pertes Joule. 
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Chapitre 2.                                                                            

Etat de l’art 

    Dans ce chapitre nous allons présenter un état de l’art concernant les machines électriques utilisées pour 
les applications critiques, ainsi que leurs modélisations thermiques sur cycle de fonctionnement et les 
méthodes pour renforcer leur fiabilité en cas de défauts. Dans la première partie, nous allons présenter 
deux catégories de machines électriques telles que la machine à réluctance variable et les machines à 
aimants permanents, en insistant sur leurs utilisations dans les applications critiques. Dans la deuxième 
partie, les modélisations thermiques des encoches statoriques, du coefficient de convection thermique dans 
un entrefer doublement saillant et du rayonnement dans les machines électriques seront abordées. Ceci 
servira aux modélisations thermiques transitoires d’une machine électrique sur cycle de fonctionnement. 
Pour finir, dans la troisième partie, des défauts dans les machines électriques seront résumées et, les 
méthodes de renforcement de la fiabilité d’un système en cas de défauts seront détaillées. 

2.1 Machines électriques pour des applications critiques 

    Les applications dites ‘‘critiques’’ sont généralement définies par une haute température ambiante, de 
hautes vitesses, ou encore un environnement extrême (humide, sale, etc.), dans lesquelles les contraintes 
thermiques, les contraintes électromagnétiques, les contraintes mécaniques, les contraintes volumiques ou 
les contraintes de tolérance aux défauts sont fortes. Ces cinq types de contraintes seront détaillés dans la 
suite. 

2.1.1 Quelle topologie choisir ? 

    Le point clé dans le processus de choix des machines électriques est qu’il n’existe pas une solution 
satisfaisante pour toutes les applications. Il faut donc faire des compromis entre différentes 
contraintes. Afin de choisir les machines qui peuvent répondre le mieux aux cahiers des charges, nous 
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devons appliquer des critères tels que les contraintes thermiques, électromagnétiques, mécaniques, 
volumiques et tolérance aux défauts comme décrites ci-dessous: 

� Les contraintes thermiques sont souvent les contraintes les plus importantes pour la conception 
d’une machine électrique. Pour l’application VSV, la température maximale admissible des isolants 
électriques dans les encoches est de 240 °C (les températures de fonctionnement varient de 150 °C 
à 200 °C). 

� Les performances électromagnétiques regroupent les valeurs du couple moyen, de l’ondulation de 
couple/courant et de la capacité de défluxage. Pour avoir une meilleure performance 
électromagnétique, il faut souvent maximiser le couple volumique en minimisant l’ondulation de 
couple.  

� Les contraintes mécaniques demandent à la machine d’avoir la structure la plus simple possible, 
surtout au niveau du rotor qui est souvent la partie tournante d’une machine électrique.  

� Les contraintes volumiques limitent l’encombrement de nos systèmes. Pour des systèmes 
embarqués, les contraintes volumiques sont souvent importantes. Pour application VSV, elle 
impose que, pour un couple maximal de 7 Nm, la longeur active (La ≤ 67mm) et le diamètre externe 
(Douter  ≤ 90mm). 

� Les contraintes de tolérances aux défauts consistent en deux aspects : défauts électromagnétiques et 
mécaniques. Les défauts entre autres comme le court-circuit ou le circuit ouvert des phases, la 
surchauffe des bobinages, les désaimantations des aimants permanents sont classés dans les défauts 
électromagnétiques. En revanche, les défauts des roulements (frottement de billes) et les défauts 
géométriques (déformations de stator ou/et rotor, vibration…) sont classés dans les défauts 
mécaniques. 

    Il faut noter qu’il y a aussi un aspect économique dans la conception des machines électriques. Les 
machines étudiées ici doivent avoir les mêmes dimensions telles que la même longueur externe, le même 
diamètre externe, le même diamètre de l’arbre et les mêmes matériaux (types de tôles statoriques et 
rotoriques, types d’aimants permanents pour les machines à aimants permanents). En comparant leurs 
avantages et inconvévients, nous pouvons choisir les machines adéquates pour nos applications. 

    Dans la suite, nous allons présenter les machines électriques principales proposées dans la littérature 
pour les applications dites ‘‘critiques’’. La première catégorie de machine électrique regroupe les machines 
à reluctance variable et la deuxième concerne les machines à aimants permanents. 

2.1.2 Machines à réluctance variable (MRV) 

    Cette partie consistera à présenter des Machines à Réluctance Variable à double saillance (MRV). La 
première MRV présentée à la figure 2.1 est une machine triphasée, dont les nombres de dents statoriques et 
rotoriques sont respectivement 6 et 4 [figure 2.1 (a)], la deuxième est une machine tétraphasée avec 8 dents 
statoriques et 6 dents rotoriques [figure 2.1 (b)], enfin, la troisième est une MRV pentaphasée avec 10 
dents statoriques et 8 dents rotoriques [figure 2.1 (c)].  
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(a) MRV 6/4 triphasée (b) MRV 8/6 tétraphasée (c) MRV 10/8 pentaphasée 

Figure 2.1  Vues en coupe des machines à réluctance variable (MRV) avec différents nombres de 

combinaisons des nombres de dents statoriques et rotoriques ainsi que différents nombres de phases.  

2.1.2.1 Avantages et inconvénients d’une MRV 

    Les caractéristiques des MRV sont mentionnées dans les références [1,2,3], un bref résumé peut être 
donné comme ci-dessous : 

• Structure rotorique simple, robuste, sans bobinages ni conducteurs rotoriques ou aimants 
permanents. Du point de vue mécanique, le moment d’inertie d’une MRV est faible, typiquement 

la moitié de celui d’une machine asynchrone avec le même rayon externe du rotor. Ce qui permet 

une accélération élevée. Du point de vue thermique, les pertes rotoriques faibles conduisent à un 

simple système de refroidissement.  

• Excellentes performances dans des environnements extrêmes. Elles sont souhaitables pour des 

applications à haute température, haute vitesse. 

• Grande capacité de surcharge de courte durée. Ceci est limité seulement par la température 

maximale dans les bobines et la saturation magnétique des matériaux magnétiques. Par conséquent, 

elles peuvent produire de hauts couples de démarrage ou/et de l’accélération. 

• Potentiellement, faible coût de fabrication et de maintenance, malgré l’exigence relativement 

élevée de la fabrication due à leurs faibles épaisseurs de l’entrefer. 

• Fonctionnement dans une large plage de puissance constante. Leurs efficacités peuvent être 

maintenues au delà de la vitesse de base. Par conséquent, elles ont les aptitudes pour les 

applications telles que les véhicules hybrides ou électriques. 

• Alimentation de chaque phase est indépendante pour les MRV conventionnelles. L’ouverture 

ou le court-circuit d’une phase influence peu les autres phases. Ainsi, la fiabilité d’une MRV est 
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élevée. 

    Néanmoins, les MRV possèdent quelques inconvénients, qui limitent leurs applications dans l’industrie. 
Les inconvénients principaux cités dans la littérature sont les suivants : 

• L’ondulation de couple, les vibrations ainsi que les bruits acoustiques relativement plus élevés 

que les machines asynchrones et les machines à aimants permanents. Mais il y a heureusement déjà 

plusieurs méthodes de compensations actives [4,5,6] ou passives [7,8,9] pour diminuer les 

vibrations et les bruits acoustiques. 

• Alimentations en courant unidirectionnel est préférable dans les MRV conventionnelles, ce qui 

nécessite souvent des convertisseurs non-standards. Pourtant, pour différentes applications, des 

convertisseurs bipolaires (demi-pont ou pont complet) ont aussi vu le jour [1,10]. 

• Le bon fonctionnement à faible vitesse demande un profil complexe de l’onde du courant et des 

mesures précises de la position du rotor. 

2.1.2.2 Applications critiques des MRV 

    Après environ deux décennies de recherche sur la minimisation des vibrations et des bruits acoustiques, 
cet inconvénient majeur de la MRV est limité à un niveau acceptable pour les applications industrielles. 
Avec leur simplicité, leur robustesse et leur tolérance aux défauts, les MRV ont été appliquées dans 
nombreuses applications industrielles. Nous allons dans la suite présenter quelques applications dites 
‘‘critiques’’ apparues dans la littérature. 

Haute vitesse. Le premier train à grande vitesse équipé de la MRV est un train allemand : ICE3 (figure 
2.2). La MRV est utilisée pour la climatisation de l’air cycle dans le train, dont la puissance et la vitesse 
nominales sont respectivement 40 kW et 3,0 104 tr/min. Une autre MRV à vitesse ultra élevée est conçue 
par Morel et al [11], dans laquelle une nouvelle structure de rotor est proposée afin d’augmenter la rigidité 
mécanique du rotor et, une vitesse maximale de 2,0 105 tr/min est atteinte. 

 

Figure 2.2  MRV utilisée dans le train à grande vitesse pour la climatisation de l'air cycle [2]. 
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Environnement extrême : haute température ambiante, humide, sale, etc. L’une des applications à haute 
température de la MRV est illustrée à la figure 2.3 (a). C’est une machine ayant 12 dents statoriques et 8 
dents rotoriques, dont le diamètre externe et la longueur active sont respectivement de 145 mm et de 125 
mm et la puissance active est de 7,3 kW. 

    L’une des applications de la MRV dans les environnements humides et sales est illustrée à la figure 2.3 
(b). La MRV utilisée comme la transporteuse de charbon dans la mine de Selby au Royaume-Uni. La 
vitesse de la machine varie de 0 à 2000 tr/min et la puissance nominale est de 300 kW.  

 

(a) Environnement à haute température ambiante 

 

(b) Environnement humide et sale 

Figure 2.3  MRV fonctionnent dans les environnements extrêmes [2]. 

2.1.3 Machines synchrones à aimants permanents 

    Dû à l’excitation des aimants permanents, les machines à aimants permanents ont le couple volumique 
le plus élevé parmi toutes les machines électriques. En même temps, elles ont aussi la meilleure efficacité 
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et de faibles ondulations de couple. En raison de ces avantages, nombreux types de machines à aimants 
permanents ont vu le jour dans l’industrie, selon les localisations des aimants permanents, les machines à 
aimants permanents peuvent être classées dans deux catégories : les machines à aimants au rotor et les 
machines à aimants au stator. Nous allons dans la suite présenter tout d’abord la machine à aimants 
permanents avec les aimants au rotor, en s’insistant sur leurs avantages et leurs inconvénients. Ensuite, 
nous nous consacrons aux études des machines à aimants permanents avec les aimants au stator. 

2.1.3.1 Machines à aimants permanents avec les aimants au rotor 

    Dans cette partie, certaines machines à aimants permanents au rotor citées dans la littérature sont comme 
illustrées à la figure 2.4. La première machine [figure 2.4 (a)] est une machine triphasée classique à 
aimants permanents surfaciques, dont les nombres d’encoches statoriques et de pôles rotoriques sont 
respectivement 12 et 10. La deuxième machine [figure 2.4 (b)] est une machine triphasée à aimants 
enterrés avec 12 pôles statoriques et 8 pôles rotoriques. Pour finir, la troisième machine est une machine 
triphasée à concentration de flux, dont les nombres d’encoches statoriques et de pôles rotoriques sont 
respectivement 24 et 8. 

   

(a) machine à aimants permanents 
surfaciques 12/10 

(b) machine à aimants permanents 
enterrés 12/8 

(c) machine à concentration de 
flux 24/8 

Figure 2.4  Vues en coupe des machines à aimants permanents avec les aimants au rotor 

    Pour les machines sur la figure 2.4, deux types de bobinage sont possibles. Le premier est le bobinage 
concentrique, c'est-à-dire que chaque dent est entourée par un enroulement et les enroulements de la même 
phase sont mis en série ou en parallèle [figure 2.4 (a) et (b)]. Le deuxième est le bobinage distribué [figure 
2.4 (c)]. Le choix de la structure du bobinage dépendra de l’exigence de l’application. Par rapport aux 
bobinages distribués, les machines avec des bobinages concentriques peuvent avoir des têtes de bobinage 
non-superposées et plus courtes. En terme d’efficacité, les bobinages concentriques peuvent avoir 
potentiellement moins de pertes Joule que les bobinages distribués et, donc, une efficacité plus élevée pour 
le même couple moyen [12]. Du point de vue thermique, moins de pertes Joule rend les machines avec 
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bobinages concentriques plus adéquates pour les applications, dans lesquelles une haute densité de couple 
est demandée. Enfin, en terme de la fiabilité, les machines avec des bobinages concentriques ont moins de 
contact physique entre les bobines des différentes phases. Ainsi, les défauts d’une phase sont plus difficiles 
à propager aux autres phases et la fiabilité de la machine peut être renforcée. Selon les avantages 
précédents, seules les bobinages concentriques seront étudiés pour l’application VSV dans ce mémoire. 

Machine à aimants permanents surfaciques est la topologie la plus utilisée parmi toutes les machines à 
aimants permanents [1]. La machine présentée dans cette partie est un exemple, d’autres combinaisons 
entre les pôles statoriques et rotoriques peuvent aussi être trouvées dans la littérature. Afin de diminuer le 
couple de détente, le pôle fractionnaire est souvent appliqué et la relation entre les pôles statoriques et 

rotoriques est 2� � �� � 2, où p est le nombre de paires de pôles rotoriques et �� est le nombre de pôles 
statoriques [12]. Pour toutes les machines à aimants permanents avec pôles saillants ou pôles lisses, 
l’expression générale du couple décrit comme ci-dessous : 

� � 32 �	
��
 � ��� � �
����
� � 12 �
�� ����  Eq. 2.1 

où � : La réluctance dans l’entrefer, 
� : Le flux maximal à vide dans l’entrefer, 
� : Le flux maximal à vide d’une phase, �� et �
 : Courants dans l’axe d et dans l’axe q, �� et �
 : Inductances dans l’axe d et dans l’axe q. 

L’eq. 2.1 comprend 3 termes, le premier (3/2�
��
) est le couple hybride dû à la réaction entre le flux à 

vide et le courant Iq, le deuxième [3/2���� � �
����
] est le couple réluctant et le troisième [3/2�
�� ���/���] est le couple de détente.  

    Sachant que la machine présentée à la figure 2.4 (a) est à pôles lisses et les inductances dans l’axe d et 
dans l’axe q sont identiques, ainsi, le couple réluctant produit par la machine est nul. De plus, la 
perméabilité relative des aimants permanents est similaire à celle de l’air, ce qui conduit à une faible 
inductance de la machine, car la longueur effective de l’entrefer est importante. La réluctance de l’entrefer 
est théoriquement constante pour les différentes positions du rotor, ainsi, le couple de détente de la 
machine à aimants permanents surfaciques est faible. En raison de ceci, l’ondulation de couple à faible 
densité de courant de la machine est elle aussi faible. 

    Sachant que la capacité de défluxage est déterminée par ���/
�, théoriquement, lorsque ���/
� 
augmente vers 1, la capacité de défluxage infinie est obtenue. En revanche, avec une faible inductance 
dans l’axe d, la capacité de défluxage de la machine à aimants permanents surfaciques est limitée [1]. De 
plus, puisque les aimants permanents sont exposés aux champs de la réaction d'induit. En cas de défluxage 
ou de court-circuit, les flux dus aux courants de court-circuit sont obligés de traverser les aimants 
permanents, ce qui pourrait causer des désaimantations irréversibles dans les aimants permanents. 
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Machine à aimants permanents enterrés. Pour à la fois protéger les aimants permanents en mode de 
défluxage ou en cas de court-circuit et améliorer la tenue mécanique, des machines à aimants permanents 
enterrés sont conçues [figure 2.4 (b)]. Du fait que les aimants sont enterrés et efficacement protégés contre 
le champ de la réaction d'induit, la machine à aimants enterrés est donc appropriée pour les applications 
avec une puissance constante sur une large plage de la vitesse [13]. Avec les aimants enterrés, l’épaisseur 
active de l’entrefer est plus faible que celle équivalente de la machine à aimants surfaciques. De plus, les 
inductances dans l’axe d et dans l’axe q de la machine à aimants permanents enterrés sont différentes 

(�� � �
). Ainsi, le couple réluctant existe et la densité de couple peut être plus élevée que la machine à 

aimants permanents surfaciques équivalente. 

    Il faut noter qu’avec la structure des aimants enterrés, la fuite de flux est plus élevée que celle de la 
machine avec aimants permanents surfaciques. Pour diminuer la fuite de flux entre les aimants permanents, 
différentes méthodes sont proposées dans la référence [1], dont le principe commun est d’ajouter des 
barrières de flux magnétiques entre les aimants permanents pour empêcher les fuites de flux. Les barrières 
de flux sont entre autres comme des aimants permanents avec les polarisations proprement désignées, des 
couches d’air. 

Machine à concentration de flux. Pour éviter la fuite de flux aux extrémités des aimants permanents de la 
machine à concentration de flux, on ajoute généralement une couche de matériau amagnétique entre les 
aimants et l’arbre comme illustré à la figure 2.5 (a). Ainsi, la distribution de flux est comme nous pouvons 
le voir à la figure 2.5 (b).  

  

(a) vue en coupe du rotor (b) distribution de flux à vide 

Figure 2.5  Démonstration du principe de la machine à concentration de flux. 

    En utilisant la loi de conservation de flux, nous pouvons donc établir la relation entre la densité de flux 
des aimants permanents (Ba) et celle de l’entrefer (Be) comme l’eq. 2.2. 

�� �  !� " ��          avec #$� la surface des aimants dans la direction de la polarisation$� la surface de l4entrefer entre deux aimants consécutifs       7 Eq. 2.2 
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Pour obtenir l’effet de la concentration de flux, il faut s’assurer que $� � 2$�. Comme ceci, nous aurons �� � ��. En modifiant la relation $� �2$��⁄ , des densités de flux dans l’entrefer peuvent être 
considérablement plus élevées que le champ rémanent des aimants permanents. En tant qu’exemple, Zhu et 

al [1] a montré que pour avoir une densité de flux de 0,6 T dans l’entrefer, seul un champ rémanent de 0,38 
T est requis. Du point de vue économique, ceci est très intéressant, car avec la machine à concentration de 
flux, pour avoir la même densité de flux dans l’entrefer, des matériaux avec faibles champs rémanents 
comme les aimants ferrites (Br = 0,4 T) peuvent être appliqués. Amara [14] a comparé les coûts des 
aimants permanents ; il a trouvé que les aimants ferrites (Br = 0,4 T) coûtent 25 fois moins chers que les 
aimants terres rares (Br = 1 T).  

    Par rapport aux deux machines à aimants permanents précédentes, l’inductance dans l’axe d peut être 
plus élevée pour la machine à concentration de flux, car le champ de la réaction d’induit traverse 
seulement un aimant permanent au lieu de deux dans les deux machines précédentes. Ainsi, la machine à 
concentration de flux est adéquate pour des fonctionnements étendus à puissance constante [1]. 

    En dehors des avantages précédents, toutes les machines à aimants permanents au rotor illustrées sur la 
figure 2.4 possèdent aussi quelques inconvénients.  

  

(a) Rotor avant le test, (Ω � 3,5 10=>?/@AB) (b) Rotor après le test, (Ω � 3,5 10=>?/@AB) 

Figure 2.6  Rotor d’une machine à aimants permanents surfaciques pour l’application à haute vitesse 

[15]. 

Mécaniquement, en raison d’un moment d’inertie élevé, la dynamique de la machine est lente. De plus, 
pour les hautes vitesses de rotation, la force centrifuge s’exerçant sur la périphérie du rotor est élevée. En 
raison de ceci, le rotor peut être déformé, dans le pire des cas, la surface externe du rotor peut toucher la 
surface interne du stator et la machine peut être endommagée. Binder et al [15] ont étudié une machine à 
aimants permanents pour des applications à hautes vitesses, dont le rotor est illustré à la figure 2.6 (a). Pour 
protéger les aimants permanents contre la force centrifuge à haute vitesse, une couche de carbone de 5,7 
mm est ajoutée à la surface externe des aimants permanents, dont l’épaisseur radiale est de 7,0 mm. 
L’épaisseur de l’entrefer est de 0,7 mm. Les auteurs ont testé la machine jusqu’à une vitesse mécanique de 
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3,5 104 tr/min (la vitesse périphérique est de 209 m/s). A partir de cette vitesse, la déformation est si forte 
que le rotor a frotté sur le stator et la machine est endommagée [figure 2.6 (b)]. 

Thermiquement, la chaleur du rotor est difficile à évacuer en raison de l’entrefer qui n’est pas un bon 
conducteur thermique. De plus, pour des applications à hautes températures, l’augmentation de la 
température des aimants permanents va, dans le meilleur des cas, causer la désaimantation partielle des 
aimants, ou dans le pire des cas, causer la désaimantions irréversible si la température dépasse la 
température de Curie (Tc) des aimants permanents. Lorsque la désaimantation partielle réversible apparaît, 
pour maintenir le même niveau de couple moyen, nous devons augmenter les courants d’alimentation. Ceci 
va encore augmenter les pertes et causer une désaimantation irréversible plus forte. La machine pourrait 
donc entrer dans un cercle vicieux jusqu’à son décrochage [16].  

    Pour renforcer le refroidissement du rotor, nous devons installer des canaux ou des ventilateurs au rotor. 
Cependant, ceci va forcément augmenter le prix de la machine. De plus, la fiabilité de la machine sera 
diminuée. Pour diminuer les inconvénients d’une machine à aimants permanents au rotor, des chercheurs 
ont pensé à déplacer les aimants du rotor au stator. Comme ceci, les performances mécaniques et 
thermiques peuvent être améliorées tout en gardant la haute densité de couple de la machine à aimants 
permanents. Nous allons dans la suite présenter quelques machines à aimants permanents avec les aimants 
au stator. 

2.1.3.2 Machines à aimants permanents avec les aimants au stator 

    Certaines machines à aimants permanents avec les aimants au stator sont montrées à la figure 2.7. 
D’autres combinaisons entre les nombres de pôles statoriques et rotoriques peuvent être utilisées comme 
pour les machines à aimants permanents avec les aimants au rotor. La première machine [figure 2.7 (a)] est 
une machine à aimants permanents dans la culasse, dont les nombres de pôles statoriques et rotoriques sont 
respectivement 12 et 8. La deuxième machine [figure 2.7 (b)] est une machine à aimants permanents sur 
les surfaces des dents statoriques avec 12 pôles statoriques et 16 pôles rotoriques. Enfin, la troisième 
machine [figure 2.7 (c)] est une machine à aimants permanents dans les dents statoriques avec 12 dents 
statoriques et 10 dents rotoriques (Machine à Commutation de Flux). 

    Pour toutes les trois machines à aimants permanents au stator, les rotors sont nécessairement saillants 
afin que le flux à vide varie avec la rotation du rotor. Avec cette structure à double saillance, similaire à 
celle d’une MRV, les machines à aimants permanents peuvent non seulement obtenir une haute densité de 
couple mais aussi fonctionner à haute vitesse. De plus, puisque les aimants se trouvent au stator, leur 
refroidissement se trouve facilité car ils sont proches du système de refroidissement externe. Ainsi, la 
chaleur produite dans les aimants peut être évacuée sans traverser l’entrefer, il est donc plus facile de 
limiter l’augmentation de la température dans les aimants que les machines à aimants permanents au rotor. 
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(a) machine à aimants permanents 
dans la culasse 12/8 

(b) machine à aimants sur les 
surfaces des dents statoriques 

12/16 

(c) machine à commutation de 
flux 12/10 

Figure 2.7  Vues en coupe des machines à aimants permanents avec les aimants au stator. 

 

Machine à aimants permanents dans la culasse statorique. Comme nous pouvons le voir à la figure 2.7 
(a), il y a quatre aimants permanents dans la culasse statorique et, les polarisations de chacun des deux 
aimants permanents adjacents sont opposées. Une règle générale sur le nombre d’aimants permanents 
nécessaires est donnée par Zhu et al [1] : pour une machine triphasée, un aimant pour trois dents 
statoriques est nécessaire, tandis que pour une machine tétraphasée, un aimant pour quatre dents 
statoriques est nécessaire.  

    Dû à la structure à double saillance, le couple de détente de cette machine est élevé. Pour diminuer ce 
couple de détente, la méthode générale dans les machines à aimants permanents classiques est d’incliner le 
rotor. Mais pour la machine à aimants permanents à double saillance, cette méthode n’est plus efficace. De 
plus, la puissance va diminuer à cause d’un rotor ou d’un stator incliné. Une méthode efficace de la 
diminution du couple de détente est proposée par Nakamura et al [17]. Le principe de cette méthode est de 
‘‘feuilleter’’ les mêmes machines à aimants permanents à double saillance mais avec des décalages 
spatiaux entre les rotors comme illustrée à la figure 2.8. 

    Malgré sa robustesse et sa simplicité, l’inconvénient majeur de ce type de machine est que le flux d’une 
phase est unipolaire. Par conséquent, la densité de couple est relativement faible par rapport aux autres 
machines à aimants permanents [1]. 
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Figure 2.8 Configuration feuilletée des machines à aimants permanents à double saillance [17].  

Machine à aimants sur les surfaces des dents statoriques (Machine à Flux Inversé). Comme nous 
pouvons le voir à la figure 2.7 (b), sur chaque surface de dent statorique, deux aimants avec des 
polarisations opposées sont montés. Avec la rotation du rotor, le flux à vide d’une phase est donc bipolaire 
[18]. A cause des aimants permanents dans l’entrefer comme pour la machine à aimants permanents 
surfaciques, les inductances d’une machine à flux inversé sont faibles. Ainsi, la constante de temps 
électrique est aussi faible, ceci est souhaitable pour les applications à haute fréquence. En revanche, 
comme les machines à aimants permanents surfaciques, les aimants permanents d’une machine à flux 
inversé sont exposés aux champs de la démagnétisation. Ainsi, en cas de défluxage ou de court-circuit, les 
aimants permanents risquent la démagnétisation irréversible [1]. De plus, puisque la densité de flux dans 
l’entrefer est limitée par le champ rémanent des aimants permanents, il n’y a pas d’effet de concentration 
de flux. La densité de couple de la machine à flux inversé ne peut pas être importante. 

Machine à aimants dans les dents statoriques (Machine à Commutation de Flux). Comme nous 
pouvons voir à la figure 2.7 (c), les polarisations de deux aimants permanents successifs sont opposées. 
Dans un sens, la machine à commutation du flux ressemble à une machine à concentration de flux avec les 
aimants permanents montés au stator. Ainsi, pour avoir la même densité de flux dans l’entrefer comme les 
autres machines à aimants permanents, des aimants ferrites avec faibles coûts peuvent être appliqués. De 
plus, puisque le flux à vide d’une phase est bipolaire, le couple volumique peut être plus élevé que les 
autres machines à aimants permanents [1,19]. Sachant que les aimants permanents sont protégés par les 
deux sections de dents statoriques, en cas de défluxage ou de court-circuit, le risque de la désaimantation 
irréversible de la machine à commutation de flux est donc très faible. Ainsi, la MCF convient bien pour les 
applications nécessitant un défluxage important comme dans le cas des fonctionnements à puissance 
constante sur une large plage de vitesse. 

    D’autres machines à aimants permanents entre autres comme les machines à flux axial, la machine 
linéaire à aimants permanents, la machine à double excitation et les machines à courant continu ne rentrent 
pas dans le cadre de nos travaux, et ne seront donc pas présentées dans ce mémoire. 
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2.1.3.3 Applications industrielles des machines à aimants permanents 

    Une machine à aimants permanents surfaciques est utilisée dans le véhicule hybride Honda Insight [20], 
dont le prototype est montré à la figure 2.9. Un moteur thermique classique est monté en parallèle avec la 
machine à aimants permanents, dont la puissance nominale est de 10 kW. Le fonctionnement de cette 
machine à aimants permanents est d’utiliser le freinage par récupération pour récupérer une partie de 
l’énergie perdue en cas de décélération, cette énergie récupérée servira à aider à accélérer la voiture. 

 

Figure 2.9  10-kW machine à aimants permanents d’un véhicule hybride Honda Insight [20]. 

    Une machine à concentration de flux avec 18 encoches statoriques et 12 pôles rotoriques est conçue 
comme un générateur pour le groupe auxiliaire de puissance d’un véhicule électrique [1,21] (figure 2.10). 
La puissance nominale et la vitesse nominale sont respectivement de 9 kW et de 4200 tr/min. En raison de 
l’effet de concentration de flux, une densité de flux de 0,6 T dans l’entrefer est obtenue par des aimants 
ferrites avec un champs rémanent de 0,38 T. 

 

Figure 2.10  Générateur pour le groupe auxiliaire de puissance de véhicule électrique [1,21]. 

    Par rapport aux deux applications précédentes, une machine à commutation de flux est utilisée pour un 
équipement des mines, dont la température ambiante de fonctionnement est de 150°C [22]. Les nombres de 
dents statoriques et rotoriques de cette machine sont respectivement 12 et 14. La puissance nominale est de 
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2,7 kW tandis que le couple nominal est de 25 Nm. Les matériaux isolants dans l’encoche sont de classe 
IEC317-13, dont la température de fonctionnement continu est de 200°C et la température maximale 
admissible est de 320°C. D’après la simulation numérique (figure 2.11), la température maximale est 
quasiment de 200°C. 

 

Figure 2.11  Distributions des températures obtenues par EF 2D [22]. 

2.1.3.4 Etude paramétrique préliminaire des machines électriques 

La comparaison entre différentes machines électriques n’est jamais une tâche facile. Généralement, il 
faut tout d’abord optimiser toutes les machines, ce qui nécessite souvent une solide connaissance sur les 
algorithmes d’optimisation et un temps de calcul important, surtout pour les méthodes des EF 2D ou/et 3D. 
Ensuite, une comparaison en terme de performances électromagnétiques, thermiques et mécaniques ainsi 
que de la tolérance aux défauts doit être réalisée afin d’obtenir la meilleure structure. Pourtant, durant la 
conception préliminaire d’une machine électrique, l’optimisation sur toutes les structures avec des 
algorithmes d’optimisation sophistiqués semble être une mission délicate (l’optimisation n’est pas la 
mission majoritaire de cette thèse). Nous n’allons donc pas mettre en place l’optimisation des machines. 
En revanche, sachant que parmi tous les paramètres des machines électriques, il y en a quelques uns, dont 
l’influence sur les performances d’une machine est dominante, tels que le rayon externe du rotor, 
l’épaisseur de l’entrefer et le ratio de la largeur de dent statorique par rapport à l’ouverture de l’encoche 
statorique, etc. Ainsi, des études paramétriques sur ces paramètres dominants des différentes topologies 
sont réalisables. Ceci nous permet d’avoir une comparaison rapide, dont les résultats sont assez fiables et 
satisfaisants, sur les performances électromagnétiques, thermiques et mécaniques ainsi que la capacité de 
tolérance aux défauts. 

    Afin de réaliser les études paramétriques, nous devons nous assurer que les paramètres dominants de 
toutes les machines sont identiques. Ceux-ci sont, entre autres, la longueur active de la machine, le 
diamètre externe du stator, le diamètre interne du rotor, l’épaisseur de l’entrefer et les types de matériaux 
magnétiques ainsi que les matériaux isolants électriques. Après les optimisations dites ‘‘paramétriques’’ 
(on fixe certains paramètres et fait varier les autres pour obtenir les meilleures performances), le couple 
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moyen obtenu pour chaque machine peut être considéré comme la valeur ‘‘maximale’’. A l’aide de la 
méthode des Eléments Finis (EF) 2D, le couple moyen en fonction des pertes Joule pour différentes 
machines est obtenu et illustré à la figure 2.12. Les machines étudiées sont la Machine à Réluctance 
Variable (MRV 6/4, elle est alimentée avec des courants sinusoïdaux), la Machine à Aimants Permanents 
surfaciques (MAP 12/10), la Machine à CONcentration de Flux (MCONF 24/8), la Machine à 
Commutation de Flux (MCF 12/10) et la Machine à Aimants permanents Enterrés (MAE 12/8). Le détail 
sur les modèles de l’EF 2D (ANSYS) sera présenté dans les chapitres suivants de ce mémoire. 

    Sans tenir compte des pertes fer et mécaniques, les pertes Joule sont les images de l’évolution des 
températures et du courant efficace. Avec le même système de refroidissement, plus les pertes Joule sont 
élevées, plus l’augmentation de la température est élevée. Ainsi, nous pouvons remarquer qu’à faible 
couple moyen, les pertes Joule de la MCF 12/10 et MCONF 24/8 sont quasiment identiques et sont plus 
faibles que celles des autres machines. Ceci est dû à l’effet de la concentration de flux de ces deux 
structures. Sans aimants permanents, la MRV 6/4 doit augmenter le courant pour avoir le même couple 
moyen que les autres machines, c’est la raison pour laquelle les pertes Joule de la MRV 6/4 sont les plus 
élevées à faible couple moyen. Au fur et à mesure que le couple moyen augmente, les pertes Joule des 
machines se rejoignent en raison de la saturation de la MCF 12/10 et de la MCONF 24/8 (la MCONF 24/8 
sature la plus vite) tandis que celles de la MCF 12/10 sont toujours plus faibles que les autres machines. 

 

Figure 2.12  Comparaison de couple moyen en fonction des pertes Joule entre les machines étudiées 

 

    En se basant sur les résultats illustrés à la figure 2.12 et les études bibliographiques précédentes, nous 
pouvons donc résumer les avantages et les inconvénients des différentes machines en termes du coût du 
système, des performances électromagnétiques, thermiques, mécaniques et de la capacité de tolérance aux 
défauts. Le résumé est illustré au tableau 2.1 (MAP : Machine à Aimants Permanents au rotor ainsi qu’au 
stator, MRV : Machine à Réluctance Variable). Nous devons être conscients que les avantages et les 
inconvénients des machines électriques présentés dans ce tableau sont relatifs, car nous pouvons appliquer 
de nombreuses méthodes afin d’améliorer certaines performances d’une machine électrique.  
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Tableau 2.1  Comparaison des caractéristiques des machines électriques 

Caractéristiques MAP au rotor MAP au stator MRV 

Couple volumique  + + 0 

Ondulation de couple, vibration et  

bruits acoustiques  

+ + - 

Simplicité de fabrication - - + 

Application à haute température (*) - 0 + 

Efficacité du système de refroidissement (*) - 0/+ + 

Application haute vitesse 0 0/+ + 

Application dans un environnement extrême - -/0 + 

Coût du système - - + 

Tolérance aux défauts (fiabilité) (*) - -/0 + 

+ : Bien, 0 : Moyen, - : Faible 

(*) : Caractéristique majeure 

 

 

    Compte tenu des contraintes principales de notre application et les performances des machines 
électriques étudiées précédemment, nous avons donc choisi deux machines pour les études approfondies. 
La première catégorie est la Machine à Réluctance Variable (MRV) tandis que la deuxième catégorie est la 
Machine à Commutation de Flux (MCF). L’idée principale dans ce mémoire est que si la MRV peut 
répondre au cahier des charges de l’application VSV, la MCF ne sera pas étudiée. Sinon, les études 
approfondies de la MCF seront effectuées. 
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2.2 Modèles thermiques statiques et transitoires des machines électriques 

2.2.1 Etude thermique statique des machines électriques 

    Les caractéristiques thermiques des machines sont très importantes pour leur conception et optimisation. 
Parfois, la contrainte thermique est dominante parmi les trois contraintes principales telles que les 
contraintes thermiques, électromagnétiques et mécaniques. Dans les machines électriques, en raison de 
leurs structures complexes [les machines sont composées de rotor (lisses ou saillants), de stator (bobines, 
têtes de bobines, culasse, dents statoriques), de flasques et de carter, etc.], les modélisations analytiques 
précises sont souvent impossibles [23]. Une simplification est alors nécessaire dans les modélisations 
thermiques. Dans les machines tournantes, il existe trois types de transmission de chaleur pour évacuer les 
différentes sources de chaleur (les pertes Joule, les pertes fer et les pertes mécaniques) [23]: 

• Le transfert de chaleur par conduction dans les structures solides et dans les structures fluides. 
• Le transfert de chaleur par convection entre les surfaces solides de la machine et le milieu fluide 

dans ou autour de la machine : entre la surface externe du rotor et l’entrefer, entre la surface interne 
du stator et l’entrefer, entre la surface externe du stator et l’environnement ainsi qu’entre les têtes 
de bobines et le fluide environnant. 

• Le transfert de chaleur par rayonnement entre deux surfaces (grises, diffuses et opaques) et entre 
une surface (grise, diffuse et opaque) et l’environnement ayant une grande dimension : par 
exemple, la surface externe du carter vers l’environnement, entre la surface interne du stator et celle 
externe du rotor, etc. 

    Puisque la modélisation analytique précise est souvent impossible, une méthode comme le réseau de 
résistances thermiques [Lumped Parameter (LP)] est très souvent utilisée par les chercheurs qui modélisent 
les phénomènes thermiques dans les machines électriques [24,25,26,27,28,29,30]. Il peut prendre en 
compte tous les phénomènes thermiques dans les machines électriques avec une précision assez 
satisfaisante. Nous allons ensuite effectuer une étude bibliographique sur les trois phénomènes de transfert 
de chaleur mentionnés précédemment dans les machines électriques dites ‘‘tournantes’’.  

2.2.1.1 Transfert de chaleur par conduction 

    Dans les machines électriques, l’expression générale de la température décrivant le transfert de chaleur 
s’écrit comme ci-dessous : 

�ACD�EF?G�HIJK � L · �N · OHO> � PQ  Eq. 2.3 

Avec E (W/m/K) : Conductivité thermique, 
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L (kg/m3) : Masse volumique, �N (J/kg/K) : Capacité thermique massique, PQ  (W/ m3) : Pertes volumiques représentant les sources de chaleur. 

En résolvant l’eq. 2.4 en régime permanent, nous pouvons donc obtenir les résistances thermiques sous la 
forme : 

RSTU�VSWXTU � �E · $ Eq. 2.4 

Où � et S sont respectivement la longueur et l’aire de la section dans la direction sur laquelle le flux 
thermique circule. Avec l’eq. 2.4, connaissant la géométrie de la machine, les calculs des résistances 
thermiques ne nécessitent que la détermination de la conductivité thermique de chaque composante.  

    Sachant que les matériaux isolants sont de très mauvais conducteurs thermiques, la conductivité 
thermique dans la direction radiale du stator est donc considérablement plus élevée que celle dans la 
direction axiale. Ceci est à l’opposé du cas des bobinages statoriques, dans lesquels la conductivité 

thermique axiale est similaire à celle du cuivre pur (E = 400 W/m/K) tandis que la conductivité thermique 

radiale est significativement plus faible (E < 1 W/m/K). Par voie de conséquence, en raison de cette 
différence des conductivités thermiques entre les deux directions, la température maximale se trouve 
souvent aux têtes des bobines [25]. Enfin, dans l’arbre aussi bien que dans le carter, qui sont souvent 
massifs comme mentionné précédemment, la conductivité thermique radiale et celle axiale sont identiques. 

    Dans la modélisation thermique des machines électriques, ce qui nous intéresse le plus est souvent la 
température maximale au milieu de l’encoche. Ainsi, le calcul précis de la distribution de température sur 
chaque conducteur dans l’encoche n’est pas nécéssaire. En se basant sur cette idée, pour obtenir la 
température maximale de l’encoche, nous pouvons simplifier la modélisation de l’encoche en utilisant des 
matériaux homogènes équivalents. Pour ce faire, plusieurs méthodes sont proposées dans la littérature, 
nous allons les détailler. 

Calcul de la conductivité thermique équivalente dans la direction axiale des encoches. 

Dans la plupart des machines électriques, les bobinages dans les encoches statoriques sont placés dans la 
direction axiale. Par voie de conséquence, la résistance thermique équivalente dans la direction axiale 
correspond aux résistances thermiques en parallèle de tous les composants dans l’encoche. La 
détermination de cette résistance thermique équivalente ne pose donc aucun problème. Si i est le nombre 
de matériaux dans l’encoche, en utilisant la formule eq. 2.4 pour calculer la résistance thermique, nous 
pouvons établir l’expression de la conductivité thermique équivalente axiale comme ci-dessous : [23], 
[31]: 

E�YX�Z� � [ ?XX EX � ∑ �$XX EX∑ �$XX � ESVX]^�$SVX]^� � Eé��XZ$é��XZ � E]�^UX�$]�^UX� � E�X^$�X^$SVX]^� � $é��XZ � $]�^UX� � $�X^  Eq. 2.5 

Où ?X, EX et $X sont respectivement la proportion volumique occupée par chaque composant dans l’encoche, 
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la conductivité thermique et la surface dans la direction radiale du cuivre, de l’émail, du vernis et de l’air 
dans l’encoche. Enfin, L est la longeur active de la machine. La conductivité thermique du cuivre est au 
moins 400 fois plus élevée que celle des autres composants, la conductivité thermique axiale ne dépend 
donc quasiment que de celle du cuivre et du taux de remplissage (voir l’eq. 2.5). 

Calcul de la conductivité thermique équivalente radiale.  

Contrairement aux résistances thermiques dans la direction axiale, suivant les directions radiales ou 
angulaires, ce sont les conductivités thermiques des matériaux isolants qui dominent la détermination de la 
conductivité thermique équivalente. En raison de la distribution irrégulière de matériaux isolants 
électriques (vernis d’imprégnation et air résiduel), le calcul de la conductivité thermique équivalente 
radiale est donc considérablement plus difficile que celle axiale (voir l’eq. 2.5). Dans les références 
[32,33], comme à la figure 2.13, les auteurs ont proposé une solution à l’aide d’un modèle thermique 
statique EF 2D, dans lequel la forme du conducteur (cuivre) est rectangulaire. Les conditions aux limites 
telles que une température constante est appliquée à la surface externe du stator. Des pertes Joule 
constantes sont appliquées comme la source de chaleur aux conducteurs. Les auteurs ont déclaré que cette 
simplification des conditions aux limites est possible, car le concepteur s’intéresse seulement au calcul de 
la différence de température entre le point chaud au milieu de l’encoche et les dents statoriques ou la 
culasse statorique. Ainsi, une simple résistance thermique peut être calculée dans le réseau de résistances 
thermiques pour avoir la même évolution des températures. 

  

Figure 2.13  Modélisation de l’évolution des 

températures dans une encoche avec des 

conducteurs rectangulaires par la méthode 

des EF 2D [32,33].  

Figure 2.14  Répartitions des fils de cuivre émaillés 

traités par [34]. 

    S’inspirant de la même idée précédente, Fang Chen [34] a étudié deux répartitions régulières en carrée 
de bobinage illustrées à la figure 2.14. Il a établi les remarques importantes suivantes [23]: 

• Les deux répartitions de bobinage donnent des résultats similaires, 

• La présence du vernis d’imprégnation conduit à des valeurs de conductivité thermique 
considérablement différentes. La conductivité thermique équivalente avec imprégnation est 
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quasiment 7 fois plus élevée que celle du même bobinage non-imprégné pour les deux structures 
traitées. Ceci est logique car sans imprégnation, l’espace inter-spire sera rempli par l’air. La 
conductivité thermique de l’air est environ 7 fois plus élevée que celle du vernis, c’est pour cette 
raison que la différence précédente existe. 

Dans la référence [35], les auteurs ont calculé les conductivités thermiques équivalentes radiales des 
faisceaux de conducteurs ; leurs différentes configurations sont illustrées à la figure 2.15. Deux types de 
conducteurs sont étudiés, dont les formes sont cylindriques ou rectangulaires. D’après les résultats, nous 
avons remarqué que la forme de conducteur joue un rôle important dans la conductivité thermique radiale 
équivalente. Avec la même distance entre les conducteurs, il paraît que le conducteur rectangulaire est plus 
favorable pour le transfert de chaleur. Pour la même forme de conducteur, la grande distance inter-
conducteurs conduit à une faible conductivité thermique radiale équivalente. Nous pouvons donc conclure 
que dans les machines électriques, pour augmenter la conductivité thermique équivalente radiale dans les 
encoches statoriques, il est souhaitable d’utiliser des conducteurs rectangulaires en minimisant la distance 
inter-conducteurs (augmenter le taux de remplissage, par exemple) (voir la courbe III sur la figure 2.15). 

 

Figure 2.15  Conductivité thermique équivalente radiale E� (W/m/K) d’un faisceau de conducteurs noyés 

dans un matériau isolant (conductivité thermique est EX en W/m/K) en fonction du rapport �/ℓ pour 

différentes configurations [23,35]. 

    Une autre méthode est proposée pour calculer l’évolution des températures en divisant les encoches en 
différentes couches de matériau [36,37]. Les différentes couches sont constituées de cuivre, de matériaux 
isolants, d’imprégnation et d’air comme illustré à la figure 2.16. Par voie de conséquence, dans le réseau 
de résistances thermiques, les résistances thermiques dans l’encoche sont mises en série avec celles de la 
dent et de la culasse statorique. Chaque résistance thermique est associée à un matériau, dont le volume de 
cette couche correspond à celui dans la vraie machine. Par conséquent, la résistance thermique est 
simplement une fonction de la conductivité thermique, de la surface dans la direction radiale et de la 
longueur dans la direction radiale. Les auteurs ont déclaré que la précision de ce modèle dépend fortement 
de l’imprégnation. La quantité de l’air résiduel est une inconnue qui dépend du facteur de l’imprégnation. 
Si le facteur de l’imprégnation est 1, les bobinages sont imprégnés complètement. Par contre, si le facteur 
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de l’imprégnation est nul, les bobinages sont non-imprégnés. Comme nous avons vu dans les remarques de 
Fang Chen [34], la présence de l’imprégnation favorise le transfert de chaleur. Donc, avec le même volume 
de conducteur, plus le coefficient de l’imprégnation est élevé, mieux c’est (du point de vue thermique). 

   

Figure 2.16  Modèle de bobine en couches adapté aux machines électriques pour calculer la distribution 

des températures [36,37]. 

    En plus des méthodes précédentes, plusieurs chercheurs ont cherché à trouver des expressions 
analytiques génériques de la conductivité thermique équivalente radiale. Parmi eux, les auteurs dans la 
référence [32] ont étudié les résultats fournis par [36] et trouvé une corrélation entre la conductivité 

thermique équivalente radiale (E^��X�Z�), la surface de l’encoche ($�USTS`�), la longueur active (��) et le 

coefficient de remplissage (ab) comme ci-dessous : 

E^��X�Z� � 0,2425	�1 � ab� · $�USTS`� · ���de,e=�fg Eq. 2.6 

    Les auteurs ont déclaré que les paramètres sont fournis par deux entreprises différentes, les processus de 
l’imprégnation pourraient être différents. Les machines électriques concernées pour les paramètres donnés 
sont aussi différentes, dont les valeurs de puissance nominale varient de 1,5 kW à 1MW. 

    Pour les machines électriques à faible puissance, les méthodes proposées précédentes nous permettent 
d’obtenir des résultats satisfaisants. Par contre, pour les machines électriques de puissance élevée, la 
présence de circulation de fluide au cœur des conducteurs interdit cette globalisation dans la représentation 
du bobinage [23]. 

    La machine utilisée pour notre application (VSV) est de faible puissance et il n’y a pas de circulation de 
fluide au cœur des conducteurs, nous allons donc appliquer l’eq. 2.5 et l’eq. 2.6 pour calculer 
respectivement les conductivités thermiques équivalentes axiale et radiale des encoches statoriques. 

2.2.1.2 Transfert de chaleur par convection 

    Dans une machine électrique, l’évolution de transfert de chaleur par la convection peut être modélisée 
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par une résistance thermique comme dans les études du transfert de chaleur par conduction (voir l’eq. 2.4), 
dont l’expression générale est donnée comme ci-dessous [23,35] : 

RSTU] � 1h i $ Eq. 2.7 

Où h (W/K/mm²) et S sont respectivement le coefficient d’échange convectif, l’aire de surface de contact 
entre la paroi de la structure et le fluide du système de refroidissement. Dans les études pratiques, l’aire de 
surface mentionnée dans l’eq. 2.7 est souvent relativement facile à obtenir. Par contre, trouver le 
coefficient d’échange convectif n’est pas une tâche simple, car h dépend de la nature et de la forme de la 
paroi, des vitesses ou des débits du fluide de refroidissement, de la température ainsi que de la pression 
[23]. Généralement, dans des différents milieux de la machine tournante, les coefficients d’échanges 
convectifs sont souvent différents et, parmi eux, les plus importants et souvent les plus difficiles à obtenir 
sont dans l’entrefer entre le stator et le rotor ainsi que l’environnement proche des têtes des bobines. De 
plus, les pertes par friction dans l’entrefer entre le stator et le rotor rendent l’évaluation du coefficient de 
transfert de chaleur beaucoup plus compliquée, surtout pour des machines qui tournent avec de grandes 
vitesses. 

    Pour étudier les coefficients d’échanges convectifs de différentes parois des machines tournantes, nous 
avons besoin d’étudier tout d’abord quelques paramètres de base, qui sont donnés dans la littérature 
accessible comme la référence [23]. 

Diamètre hydraulique du canal : 

�` � 4$j  Eq. 2.8 

�` est le diamètre hydraulique du canal (dans une machine radiale, l’entrefer peut être considéré comme 
un canal annulaire), S est la section du canal et P est le périmètre entouré par le fluide. 

Tableau 2.2  Formes des canaux pour calculer les différents diamètres hydrauliques [23] 

  

 

(a) �` � k (b) �` � ��b�lb (c) �` � 2m GCno G p 10m 

Pour différentes formes des canaux, les calculs des diamètres hydrauliques sont donnés dans le tableau 
2.2. Les structures (a) et (c) sont souvent utilisées pour modéliser la convection thermique dans l’entrefer 
tandis que la structure (c) est utilisée pour la modélisation thermique de la convection dans les cavités au 
niveau des têtes des bobines. 
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Nombre de Reynolds : 

Rn � L · q · �`r � q · �`C  Eq. 2.9 

Où L �aF · @ds�, q �@ · tdu�, r �jG · t� et C �@� · tdu� sont respectivement la masse volumique, la 
vitesse moyenne de fluide, la viscosité dynamique et la viscosité cinématique. 

Nombre de Prandtl : 

j? � r · oNE � CG Eq. 2.10 

Avec oN �v · aFdu · adu�, E �w · @du · xdu� et G �@� · tdu� sont respectivement la capacité thermique 

massique à pression constante, la conductivité thermique et la diffusivité thermique. 

Nombre de Nusselt : 

�y � h · �`E  Eq. 2.11 

    En connaissant le nombre de Nusselt, la conductivité thermique du fluide et le diamètre hydraulique du 
canal, nous pouvons obtenir les coefficients d’échanges convectifs de différentes parois de la machine 

tournante (h � �y · E/�`). Pour les calculs pratiques, il faut noter que pour l’entrefer, également pour les 
environnements proches des têtes des bobines, les fluides sont souvent perturbés par les saillances de stator 
ou rotor tournant, l’écoulement de fluide est donc souvent en régime turbulent. Ainsi, le calcul précis du 
nombre de Nusselt pour différents régimes de fluide est complexe, surtout pour les machines avec rotors 
rainurés. 

Calcul de coefficient de convection dans l’entrefer de la machine à pôles lisses. 

Vu les environnements de fonctionnement des machines électriques pour l’application VSV, les machines 
concernées dans ce mémoire sont des machines électriques dites ‘‘fermées’’, ceci signifie qu’il n’y a pas 
de circulation de fluide entre l’intérieur et l’extérieur de la machine. Ainsi, l’essentiel des dissipations au 
stator est évacué par le carter via les tôles feuilletées tandis que pour le rotor, l’air de l’entrefer et le stator 
feuilleté constituent la trajectoire essentielle de l’évacuation de la chaleur [38]. 

    Nous allons étudier tout d’abord les coefficients d’échange convectif dans l’entrefer pour deux 
applications différentes présentées dans les références [25,39]. [39] pour les applications à faible vitesse et 
[25] pour les applications à haute vitesse. Dans le premier cas, il n’est souvent pas nécessaire d’installer 
des ventilateurs pour refroidir l’entrefer. Par conséquent, il n’existe pas de fluide axiale [25]. Les auteurs 
considèrent donc que le transfert de chaleur effectue de la paroi du stator vers le rotor en traversant 
l’entrefer ; sa direction est radiale. Le coefficient d’échanges convectifs peut être obtenu en connaissant le 
nombre de Taylor (Ta) et le nombre de Nusselt comme suit [39]: 
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HG � L� · Ω� · ?� · nsr� · z{  Eq. 2.12 

Où Ω �?G� · tdu�,  ?� � n/ln�?�YW ?XUW⁄ � et n �@� sont respectivement la vitesse angulaire mécanique de 

rotor, le rayon moyen de l’entrefer et l’épaisseur de l’entrefer tandis que z{ est un coefficient géométrique 

étant donné par : 

z{ �
|}~
}� �= 2?� � 2,304n2?� � n1697 �0,0056 � 0,0571 �2?� � 2,304n2?� � n ��� �1 � n2?���}�

}�
 Eq. 2.13 

Où ?�YW et ?XUW sont respectivement les rayons externe et interne de l’entrefer. Pour une machine, dont les 
rayons externe et interne de l’entrefer sont respectivement de 25,7 mm et de 25,5 mm (l’épaisseur de 

l’entrefer est de 0,2 mm), z{ peut être égal à 0,923, qui est souvent proche de 1 pour des entrefers étroits. 

Ainsi, pour les machines ayant des stators et rotors lisses et le nombre de Nusselt peut s’établir par [40]: 

��y � h · 2nE � 2          avec    HG � 1700                     �y � 0,128HGe,sf�    avec   1800 � HG � 12000    �y � 0,409HGe,�=u     avec   12000 � HG � 4 i 10f 
7 Eq. 2.14 

Où la valeur Ta = 1700 est la valeur critique de nombre de Taylor. Pour les cas dans lesquels le nombre de 
Taylor est inférieur à sa valeur critique, la vitesse de rotation du rotor n’a pas d’influence sur le coefficient 
d’échange convectif.  

    Il faut noter que l’eq. 2.14 n’est valable que pour les machines avec des entrefers lisses. Elles peuvent 
aussi être appliquées dans les applications à hautes vitesses. Par contre, pour les machines à hautes vitesses 

(� � 10= >?/@AB), les ventilateurs sont souvent utilisés pour fournir des fluides axiaux afin de refroidir 
l’entrefer de la machine. En raison de ce fort fluide axial, le régime de l’écoulement est turbulent, la 
relation entre le nombre de Nusselt et le nombre de Reynolds (Re) ainsi que le nombre de Prandtl (Pr) peut 
s’établir par [25]: 

�y � 0,0214�Rne,� � 100�j?e,= �1 � ��`���e,ff� Eq. 2.15 

q � ��Ω?2 �� � C�YX�Z�  
Eq. 2.16 

�` � �8/3 · n Eq. 2.17 
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Où q est la vitesse moyenne du fluide dans l’entrefer. ? est le rayon externe du rotor, �� et n sont 

respectivement la longueur axiale et celle radiale de l’entrefer, C�YX�Z est la vitesse axiale du fluide dans 
l’entrefer.  

 

Calcul de coefficient de convection dans l’entrefer de la machine à pôles saillants.  

Dans les machines avec des encoches ouvertes au stator ou/et au rotor, en raison des phénomènes 
thermiques et mécaniques complexes, il n’existe pas une relation générique dans la littérature pour décrire 
les différents nombres (Reynold, Nusselt, Prandtl et Taylor, etc.). Ceux-ci peuvent être obtenus par des 
calculs numériques de Mécanique de Fluide [Computational Fluid Dynamique (CFD)] [40]. Par contre, 
cette méthode nécessite beaucoup de temps de calcul et une solide connaissance de mécanique des fluides. 
Ceci est un travail très difficile à réaliser pendant la conception préliminaire des machines électriques. De 
plus, il faut noter que les coefficients d’échanges convectifs obtenus pour une certaine structure ne peuvent 
pas être appliqués pour d’autres machines. Pourtant, il existe quelques remarques utiles pour modéliser les 
machines à double saillance [23]: 

 

• Pour les machines à faible vitesse, le niveau de transfert global entre le stator et le rotor n’est pas, ou 
très peu, influencé par la présence des encoches au stator ou/ et au rotor. 

• Pour les machines à haute vitesse, le niveau de transfert est systématiquement amélioré par rapport à 
celui de la machine à pôles lisses. L’amélioration des transferts dépend des paramètres géométriques 
des encoches, de leur localisation et de la vitesse de rotation du rotor.  

 

    A cause de la complexité des structures des machines électriques et des différentes méthodes de 
modélisation, les chercheurs ont souvent obtenu des résultats contradictoires concernant le transfert 
thermique dans l’entrefer. Dans l’article de Gazley [41], l’auteur a traité plusieurs configurations (figure 
2.17): l’entrefer lisse, le rotor rainuré ou/et le stator rainuré, les différentes épaisseurs de l’entrefer, les 
différents nombres de dents statoriques ou /et rotoriques. Les résultats expérimentaux obtenus par Gazley 
ont montré lorsque le régime de fluide est laminaire, la présence des rainures au rotor ou/et au stator a 
tendance à diminuer le transfert de chaleur. Plus précisément, si les encoches se trouvent au rotor, cette 
réduction est d’environ 10% par rapport à celui de l’entrefer lisse. Si les encoches se trouvent au rotor et au 
stator, cette réduction est quasiment de 20% (Figure 2.18). Par contre, lorsque le régime turbulent dans 
l’entrefer est établi, une amélioration sensible du transfert thermique est observée. 
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Figure 2.17  Configurations géométriques étudiées par Gazley [41]. 

 

Figure 2.18  Nombre de Nusselt (Nu) en fonction du nombre de Reynolds (Re). 

    Des phénomènes similaires sont observées par Hayase [42]. Avec la méthode EF 3D, les auteurs ont 
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trouvé que, pour des nombres de Taylor (Ta) inférieurs au nombre de Taylor critique (Tac), la présence de 
la rainure au stator ou au rotor va légèrement diminuer le transfert de chaleur. Par contre, au-delà du Tac, 
l’amélioration du transfert de chaleur est observée pour le cas des rainures au stator aussi bien que pour le 
cas de rainures au rotor. De plus, pour les cas de l’entrefer rainuré, il semble qu’en cas de Ta inférieur à 
Tac, les rainures au stator sont plus favorables que les rainures au rotor du point de vue thermique. En 
revanche, au-delà du Tac, c’est le cas inverse. 

    Dans la référence [43], Ziouchi a repris les configurations traitées dans la littérature. Il a mis en place 
des méthodes EF 2D/3D, dont les résultats sont aussi vérifiés par des essais expérimentaux. L’auteur a 
réussi à tirer quelques conclusions intéressantes: 

• En régime supercritique (Ta � Ta�), la présence des encoches, que ce soit au stator ou au rotor, 
améliore globalement le transfert de chaleur même si la contribution au transfert d’une bonne partie 
de la rainure reste négligeable.  

• En régime subcritique (Ta � Ta�), le flux thermique évacué par l’entrefer rainuré reste globalement 
inférieur à celui d’un entrefer lisse. 

    Contrairement aux études précédentes, Tachibana [44] a trouvé que la présence des rainures axiales au 
rotor n’a pas d’influence sur le coefficient de transfert thermique. Par conséquent, selon lui, pour les 
machines électriques fermées sans débits axiaux dans l’entrefer, l’expression eq. 2.15 peut être appliquée 
pour calculer le coefficient de convection (h). 

    Comme illustré à la figure 2.19, Gardiner [45] a tiré la même conclusion que celle de Tachibana en 
régime subcritique. En revanche, en régime supercritique, Gardiner a observé une augmentation de 40% à 
50% du nombre de Nusselt par rapport à celui de l’entrefer lisse. 

 

Figure 2.19 Nombre de Nusselt en fonction du nombre de Taylor obtenu avec Pr = 4,5 par Gardiner [45]. 

ο Entrefer lisse, • Entrefer rainuré. 

Calcul de coefficient de convection dans les cavités autour des têtes des bobines.  

Pour les machines ‘‘fermées’’ de faibles puissances (� 3aw) et de petites tailles, l’installation de système 
du ventilateur interne est souvent infaisable. Par conséquent, sans la présence du ventilateur interne, la 
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convection autour des têtes des bobines d’une machine fermée peut être considérée comme naturelle. Pour 
simplifier, concernant le transfert thermique des têtes des bobines, la convection thermique à une surface 
plate et verticale peut être appliquée afin d’obtenir le nombre de Nusselt comme ci-dessous [30] : 

�y � �0,825 � 0,387RG�e,uff�1 � 0.671j?de,�f���de,�gf��
 Eq. 2.18 

Où RG� est le nombre de Rayleigh. L’eq. 2.18 peut être aussi appliquée afin de calculer le nombre de 
Nusselt d’une surface latérale de la carcasse interne. Pourtant, pour les surfaces latérales du rotor, en raison 
de la rotation du rotor, la convection ici est souvent forcée et le nombre de Nusselt peut être obtenu avec 
les expressions suivantes [46]: 

��y� � 0,664Rn�e,�j?e,sss   �Rn� � 500 000�               �y� � D0.037Rn�e,� � 871Kj?e,sss  �Rn� p 500 000�7 Eq. 2.19 

    Connaissant les nombres de Nusselt pour différentes parties de la machine électrique, nous pouvons 
donc appliquer l’eq. 2.11 de manière à obtenir le coefficient d’échange convectif. En utilisant l’eq. 2.7, 
nous pouvons finalement obtenir les résistances thermiques dues à la convection (naturelle ou forcée) 
d’une machine électrique. 

    Comme nous pouvons le voir à la figure 1.1 (b), la vitesse maximale sur un cycle de fonctionnement de 
l’application VSV n’est que 8000 tr/min. Sans ventilateur monté sur le rotor et pas de fluide axial circulant 
dans l’entrefer, nous avons calculé le nombre de Taylor avec l’expression eq. 2.12 pour une machine, dont 
le rayon externe du rotor est de 25,5 mm et l’épaisseur de l’entrefer est de 0,2 mm à une température de 
100 °C. Nous avons obtenu une valeur maximale de nombre de Taylor de 286, qui est très inférieur au 
nombre de Taylor critique (Tac = 1700). Ainsi, nous pouvons considérer que la présence des rainures au 
stator ou/et au rotor n’a pas d’influence sur la convection dans l’entrefer et le nombre de Taylor dans 
l’entrefer sera calculé avec l’eq. 2.12 pour les machines choisies (MCF et MRV). Au niveau des têtes des 
bobines et des surfaces latérales du rotor, l’eq. 2.18 et l’eq. 2.19 seront utilisées pour calculer les nombres 
de Nusselt. Avec les nombres de Nusselt obtenus, nous pouvons enfin obtenir les coefficients de 
convection dans une machine électrique avec l’eq. 2.11. 

2.2.1.3 Transfert de chaleur par rayonnement 

    Dans les machines électriques, en raison de l’étroite plage de température (inférieure à 100°C), le 
transfert de chaleur par rayonnement n’est souvent pas un mode de transfert aussi important que le 
transfert par convection ou par conduction [23,25]. Généralement, dans les machines à haute vitesse, le 
transfert de chaleur par rayonnement est souvent négligeable. Par contre, dans les machines avec une faible 
vitesse de rotation du rotor, nous devons tenir compte de la transmission de chaleur par rayonnement, 
surtout entre le stator et le rotor, où la différence de température est souvent grande (l’entrefer est un 
mauvais conducteur thermique). Plus la différence de température entre deux parois est élevée, plus le 
transfert de chaleur par le rayonnement est fort. Pour des études plus précises, le phénomène radiatif entre 
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la surface externe du carter et l’environnement est également souvent tenu en compte. 

    Dans les études pratiques, nous allons rencontrer les deux cas mentionnés précédemment : entre les 
parois du stator et du rotor dans l’entrefer, et entre la surface externe du carter et l’environnement. Dans les 

deux cas, il y a un facteur important : le facteur d’émission (�) [23] : 

� � 1 � � Eq. 2.20 

� est le facteur de réflexion : une partie d’énergie radiative reçue par une paroi est absorbée et le reste de 

l’énergie est réfléchie. � et � sont des valeurs moyennes pour toutes les longueurs d’onde et toutes les 
directions d’émission. Ceux-ci dépendent souvent des caractéristiques et des températures des parois. 

    Pour les parois dans l’entrefer, la relation entre les paramètres pour effectuer le bilan de flux radiatif 
entre les parois dans l’entrefer peut s’établir comme suit : 

  � ¡�HX= � H¢=�1 � �X�X � 1zX¢ � 1 � �¢�¢ $X$¢
 Eq. 2.21 

Où   est le flux ‘‘thermique’’ surfacique, ¡ est la constante de Stefan-Boltzmann (5,67 10-8 W/m2/K4), HX 
et H¢ sont les températures de la paroi du stator et celle du rotor tandis que $X et $¢ sont respectivement 

leurs propres aires de surface. zX¢ est un facteur de forme entre la surface i et la surface j, qui décrit une 

partie d’énergie radiative totale partant de la surface i et reçue directement par la surface j.  

    Pour le transfert de chaleur par rayonnement entre la surface externe et l’environnement, 
l’environnement peut être considéré comme un corps noir qui peut absorber toutes les énergies sortant de 
la surface externe de la machine. Ainsi, le bilan de flux thermique peut s’établir comme suit : 

  � �¡�H�= � H�=� Eq. 2.22 

Où H� et H� sont respectivement la température de la surface externe du carter et celle de l’environnement. 

    Connaissant la différence des températures entre les parois et le flux thermique surfacique, on peut 
obtenir la résistance thermique équivalente due au rayonnement comme ci-dessous : 

RW` � HX � H¢  · $  Eq. 2.23 

2.2.2 Etude thermique transitoire des machines électriques 

    Dans cette partie, les phénomènes transitoires dans les machines électriques seront traités. A notre 
connaissance, pour la plupart des études sur les problèmes thermiques des machines électriques dans la 
littérature [25,26,27,47,48,49], les points de fonctionnement sont souvent fixés (le couple et la vitesse sont 
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constants). Ainsi, le modèle thermique transitoire n’est souvent pas nécessaire, car les pertes Joule, fer et 
mécaniques peuvent être considérées comme constantes. Les concepteurs s’intéressent donc plutôt au 
régiment permanent qu’au régime transitoire et le modèle thermique statique est suffisant. Par contre, pour 
les applications, dont le fonctionnement de la machine est sur cycles, le modèle thermique statique n’est 
plus suffisant. Sur un cycle de fonctionnement, la vitesse et le couple sont variables comme nous l’avons 
vu à la figure 1.1 (b). Ceci rend les pertes variables sur un cycle de fonctionnement. Ainsi les températures 
sur un cycle de fonctionnement varient elles aussi dans le temps. 

    La différence entre le modèle thermique statique et le modèle transitoire est réside dans la présence des 
capacités thermiques. Pour calculer les capacités thermiques, l’expression suivante peut être appliquée: 

� � oN · £ � oN · q · L Eq. 2.24 

Où oN, M et V sont respectivement la chaleur massique, la masse et le volume de chaque composante de la 

machine. Les capacités thermiques obtenues par l’eq. 2.24 nous permettent donc d’établir le modèle 
transitoire de réseau de résistances thermiques.  

    Concernant les évolutions des températures sur cycle de fonctionnement, G. Dorrell [28] a étudié le 
comportement thermique sur un cycle de fonctionnement d’une machine à aimants permanents surfaciques 
(18 pôles statoriques et 6 pôles rotoriques) comme nous pouvons le voir à la figure 2.20 (a). La machine 
fonctionne avec une vitesse constante pendant les premières 20 min. Ensuite, le fonctionnement de la 
machine entre dans un cycle, dont le rapport cyclique est de 50%. Pendant 50% de la période, la machine 
est alimentée avec des courants dont les valeurs efficaces sont constantes. Le reste de la période, 
l’alimentation de la machine est coupée, il n’y a plus de pertes Joule ni de pertes fer.  

  

(a) Pertes sur cycle de fonctionnement (b) Évolutions des températures sur cycle de 
fonctionnement 

Figure 2.20  Pertes et évolutions des températures sur cycle de fonctionnement [28]. 

    Il faut noter que les pertes mécaniques ne sont pas prises en compte pour ces études. En utilisant un 
logiciel (MotorCAD), l’auteur a obtenu des résultats simulés, qui sont ensuite vérifiés par des essais 
expérimentaux comme illustrés à la figure 2.20 (b). On remarque qu’en raison des pertes variant dans le 
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temps sur cycle de fonctionnement, les températures elles aussi varient, dont les formes sont en ‘‘zigzag’’. 

    Des études similaires sont aussi réalisées dans la référence [24]. Alberti et al ont étudié une machine 
synchrone pour une application telle que la traction des navires. En raison de l’exigence de forte densité de 
puissance, la densité de courant d’alimentation est élevée. Ainsi, deux systèmes de refroidissement sont 
choisis afin de garantir l’évacuation de la chaleur interne de la machine. Le premier système de 
refroidissement est basé sur la circulation de l’eau à l’intérieur du carter. Le deuxième utilise des 
ventilateurs montés au rotor pour renforcer la circulation de fluide interne du moteur. 

    Contrairement à G. Dorrell, Alberti et al ont pris en compte les pertes mécaniques dans leurs études. Les 
différentes pertes varient dans le temps sur un cycle de fonctionnement sont illustrées à la figure 2.21 (a). 
Nous avons remarqué que seule la variation des pertes Joule (statoriques et rotoriques) est importante 
tandis que les pertes fer et les pertes mécaniques sont quasiment constantes sur tous les cycles de 
fonctionnement. Le rapport cyclique de ce cycle de fonctionnement est aussi de 50%. Pendant la moitié de 
la période, la machine fonctionne au point nominal tandis que le reste de la période, la charge de la 
machine ne représente que la moitié de celle nominale. Avec leur simple modèle thermique transitoire du 
réseau de résistances thermiques, ils ont obtenu les évolutions des températures en fonction du temps sur 
cycle de fonctionnement comme illustrées à la figure 2.21 (b). Les résultats simulés sont aussi validés par 
des essais expérimentaux. Les variations des températures obtenues par Alberti et al sont similaires à celles 
obtenues par G. Dorrell [28]. 

  

(a) Pertes instantanées sur cycle  (b) Évolutions des températures sur cycle  

Figure 2.21  Pertes et évolutions des températures sur cycle de fonctionnement [24]. 

 

    Du point de vue des applications pratiques, nous pouvons dire que les cycles de fonctionnement étudiés 
par G. Dorrell [28] et Alberti [24] sont plutôt simples. Les variations de la vitesse et du couple sont très 
régulières. A notre connaissance, généralement, les cycles de fonctionnement pour les applications telles 
que le véhicule hybride (VH) sont assez irrégulières. Ainsi, les évolutions des températures dans les 
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machines ne seront pas aussi régulières comme celles obtenues par les études précédentes. 

    Afin d’être plus proche des applications réelles, le comportement thermique de la machine électrique sur 
un vrai cycle de fonctionnement est étudié par Jinxin et al [50]. La machine utilisée dans leurs études est 
une machine à aimants permanents surfaciques (36 pôles statoriques et 6 pôles rotoriques), dont le cycle de 
fonctionnement choisi est pour l’application VH en villes chinoises. La vitesse et les pertes varient dans le 
temps sur cycle de fonctionnement sont illustrées à la figure 2.22 (a). Contrairement aux deux études 
précédentes, les variations des pertes sont complètement irrégulières et dépendent, d’après les auteurs, des 
situations actuelles des routes. 

    Un modèle thermique transitoire du réseau de résistances thermiques est aussi réalisé, avec lequel les 
résultats simulés sont obtenus et illustrés à la figure 2.22 (b). A cause de la variation irrégulière des pertes, 
les évolutions des températures sont aussi irrégulières. La validité du modèle thermique transitoire du 
réseau de résistances thermiques est vérifiée par des essais expérimentaux. 

 

  

(a) Vitesse et pertes sur cycle de fonctionnement (b) Évolutions des températures sur cycle de 
fonctionnement 

Figure 2.22  Vitesse et pertes ainsi que les évolutions des températures sur cycle de fonctionnement [50]. 

 

    En évoquant les cas précédents, nous pouvons dire que, pour les applications sur cycle de 
fonctionnement, les modèles thermiques transitoires sont nécessaires afin de prédire précisément les 
évolutions des températures dans les machines. Surtout pour la conception de la machine électrique, la 
température maximale est souvent la contrainte dominante. Elle impose, entre autres, le type de système de 
refroidissement et la taille de la machine que nous pouvons utiliser pour nos applications. Ainsi, dans ce 
mémoire, toutes les études thermiques transitoires des MRV et des MCF effectuées par le réseau de 
résistances thermiques et par la méthode des EF 2D seront, et sur cycle de fonctionnement.  
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2.3 Fiabilité d’une machine électrique : redondance et multi-phases 

    Pour des applications critiques telles que les applications aérospatiales et les applications maritimes, les 
exigences centrales d’un système sont qu’il soit capable de faire face aux différents défauts. Dans le cadre 
de nos études sur les machines électriques, les défauts possibles sont [51], [52]: 

• Circuit ouvert de certains bobinages, 

• Court-circuit de certains bobinages ou court-circuit entre-spires d’un seul bobinage, 

• Circuit ouvert de certains interrupteurs de l’onduleur (similaire au circuit ouvert des bobinages), 

• Court-circuit de certains nombres d’interrupteurs de l’onduleur (similaire au court-circuit entre 
terminaux d’un bobinage), 

• Défauts des roulements, 

• Surchauffe des bobinages, 

• Défauts d’alimentation électrique, 

• Défauts de capteur de la position ou de la vitesse, 

• Défauts de contrôle, 

• Combinaison de deux ou plusieurs défauts mentionnés précédemment. 

    Parmi tous les défauts précédents, le circuit ouvert et le court-circuit d’un bobinage ou d’un interrupteur 
sont considérés comme les types de défauts les plus fréquents. De plus, d’autres défauts comme la 
surchauffe, les vibrations mécaniques ou le décrochage de la machine sont souvent accompagnés d’un 
défaut de court-circuit ou de circuit ouvert. Pour minimiser l’influence des défauts sur les performances de 
la machine électrique, de nombreuses méthodes peuvent être appliquées. Par exemple, dans la conception 
de la machine électrique, au lieu d’utiliser la machine triphasée classique avec une seule étoile (les trois 
phases sont connectées en étoile), nous pouvons doubler ou tripler le nombre de machines identiques ou le 
nombre d’étoiles. Ceci est la méthode dite ‘‘redondante’’. Les machines ou les étoiles principales et 
redondantes sont alimentées indépendamment par des convertisseurs indépendants. Avec ceci, en cas de 
défauts d’une machine ou d’une étoile, nous pouvons utiliser le reste pour maintenir les performances 
minimales du système même si on est obligé de fonctionner en mode dégradé. Ainsi, la fiabilité de la 
machine est renforcée.  

    En plus de la méthode redondante, la méthode d’augmentation du nombre de phases de la machine 
électrique est largement étudiée dans la littérature, dite machine multi-phasée (n > 3, n est le nombre de 
phases). Premièrement, l’augmentation du nombre de phases partage la puissance du moteur à travers un 
plus grand nombre de phases et donc diminue la puissance par phase. Il est donc possible d’utiliser des 
composantes électroniques de faible puissance mais, il est vrai, plus nombreux dans le convertisseur [53]. 
Deuxièmement, la machine multi-phasée a une meilleur capacité de tolérance aux défauts que la machine 
triphasée classique. Le contrôle indépendant du flux ou du couple est souvent nécessaire pour les machines 
électriques, ce qui signifie qu’il faut contrôler indépendamment au moins deux courants. Ceci devient 
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impossible pour la machine triphasée couplée en étoile ou en triangle en cas d’une phase ouverte ou en 
court-circuit. En revanche, ce n’est pas un problème pour les machine multi-phasée tant que le nombre de 

phases en défaut ne dépasse pas �B � 3� [54], par exemple, pour une machine hexa-phasée, le nombre 

maximal admissible de phases en défauts est 3 (6 � 3 � 3). Au dessus, les courants sains ne peuvent plus 
être contrôlés indépendamment. Nous allons détailler les différentes structures et leurs caractéristiques des 
machines redondantes ou multi-phasées étudiées dans la littérature. 

2.3.1 Machines avec redondances  

2.3.1.1 Redondance : type ‘‘multi-moteur’’ 

    Dans cette partie, en tant qu’exemple, nous considérons que le nombre de machines est de 2. La 
connexion et l’alimentation de ces deux machines peuvent être en série, en parallèle ou indépendante. 
Ceci dépendra de l’exigence de nos applications sur la capacité de tolérance aux défauts. Mécaniquement, 
dans la structure en série, les deux machines et la charge sont liées par un même arbre [figure 2.23 (a)], et 
la force produite par les deux machines s’exerce sur la charge via directement cet arbre. Pourtant, dans la 
structure en parallèle, les deux machines sont mises en parallèle par un couplage mécanique, qui lie la 
charge et les deux machines et les deux machines et la charge n’ont pas le même arbre [figure 2.23 (b)]. 
Ainsi, la force produite par les deux machines s’exerce sur la charge via ce couplage mécanique. 
Electriquement, dans la structure en série [figure 2.24 (a)], à partir de la même source électrique, les 
courants d’une machine circulent aussi dans les phases de l’autre machine. Par contre, dans la structure 
parallèle [figure 2.24 (b)], avec la même source électrique, les courants dans les deux machines sont 
indépendants. 

    Dans la référence [55] [figure 2.23 (a)], deux machines à aimants permanents enterrés (MAE) identiques 
sont mises en série. L’objectif est d’augmenter la redondance pour une application aérospatiale [All-
Electric Aircraft (AEA)]. D’après Ertugrul et al, la connexion en série est très avantageuse, 
particulièrement pour les machines à flux axial, qui peuvent mieux profiter de l’espace et fournir une 
meilleure densité de puissance. En raison d’une structure mince de la machine électrique à flux axial, si 
une densité de puissance plus élevée est nécessaire, d’autres machines identiques peuvent être facilement 
montées sur le même arbre. 

    La structure multi-moteur, connexion en parallèle illustrée à la figure 2.23 (b) [56], est destinée pour une 
application de la propulsion maritime. Deux moteurs principaux de 16800 kW sont mis en parallèle, trois 
moteurs secondaires de 8400 kW, de 2700 kW et de 8400 kW sont aussi mis en parallèle. En revanche, les 
deux moteurs principaux et les trois moteurs secondaires sont mis en série. Les deux moteurs sont 
redondants. En cas de défaut d’un moteur principal, l’autre moteur peut être mis en service. Même si les 
deux moteurs principaux tombent en panne, les trois moteurs secondaires peuvent toujours fournir la 
puissance nécessaire pour que le bateau fonctionne normalement. Sachant que la possibilité d’un défaut 
dans les deux moteurs principaux est faible, la fiabilité de ce système est donc considérablement plus 
élevée qu’un système avec un moteur unique. 
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(a) Multi-moteur, connexion en série [55] 

 

(b) Multi-moteur, connexion en parallèle [56] 

 

(c) Multi-moteur, disposition indépendante [56] 

Figure 2.23  Différentes connexions des structures multi-moteur.  
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    Par rapport aux applications maritimes, l’exigence de la capacité de la tolérance aux défauts pour les 
applications aérospatiales est souvent plus élevée. Ainsi, on doit non seulement doubler ou tripler le 
nombre de moteurs mais aussi, s’assurer que le défaut dans un moteur ne va pas se propager à un autre. Il 
est donc nécessaire d’utiliser les moteurs indépendants comme nous pouvons le voir à la figure 2.23 (c) 
[56]. Chaque moteur est contrôlé indépendamment par un contrôle de vol. Ainsi, l’arrêt d’un moteur ne va 
pas faire perdre toute la propulsion de l’avion. 

    Pour les différentes connexions, les façons d’alimenter les moteurs peuvent être aussi différentes. Tout 
comme la structure de connexion (figure 2.23), les alimentations peuvent être aussi en série, en parallèle ou 
indépendante. Pour la disposition indépendante comme illustrée à la figure 2.23 (c), l’alimentation est aussi 
indépendante. Tandis que pour la connexion en série (mécaniquement) ou la connexion en parallèle 
(mécaniquement), les trois alimentations sont possibles. Les trois structures d’alimentation sont illustrées à 
la figure 2.24, à lesquelles (a) et (b) sont citées dans la référence [54] tandis que (c) est citée dans la 
référence [55].  

    Pour la configuration en série (électriquement), les deux moteurs sont influencés l’un par l’autre, car le 
courant dans un moteur circule aussi dans l’autre. Ainsi, ce genre de configuration est souvent pour les 
applications dans lesquelles les deux moteurs ne fonctionnent pas simultanément. De plus, d’après E. Levi 
[54], l’efficacité de la configuration en série sera toujours inférieure à celle de la configuration 
indépendante. Pour la configuration en parallèle, l’influence entre les moteurs est éliminée. Pourtant, dans 
la configuration en série, la tension de convertisseur est répartie sur les deux machines tandis que pour la 
configuration en parallèle, chaque machine est soumise à la tension pleine de bus DC [54]. 

    Parmi les trois configurations d’alimentation, du point de vue de la fiabilité, la configuration 
indépendante est la plus avantageuse. Par contre, elle a besoin de deux sources et de deux convertisseurs 
indépendants. Ceci rend le coût du système plus élevé.  

 

 

Figure 2.24  Différentes configurations d’alimentation pour les structures multi-moteur [54], [ 55]. 
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2.3.1.2 Redondance : type ‘‘multi-étoile’’ 

    Le système multi-moteur avec une connexion mécanique en parallèle ou en série est souvent 
problématique pour les applications embarquées dans lesquelles l’encombrement (radiale et axial) d’un 
système est limité et qui nécessite souvent une structure plus compacte. Comme nous pouvons le voir à la 
figure 2.25, la configuration mécanique en série [figure 2.25 (c)] permet d’avoir l’encombrement radial 
d’un système plus faible que celui des configurations en parallèle [figure 2.25 (a)] et multi-étoile [figure 
2.25 (b)]. En revanche, la configuration mécanique en parallèle permet d’avoir l’encombrement axial d’un 
système plus faible que celui des configurations multi-moteur en série [57,58]. En effet, pour la 
configuration en série, malgré un encombrement radial plus faible, l’encombrement axial se trouve 
pénalisé par la présence des têtes des bobines, des paliers ou encore des résolveurs de chaque machine. 
Pour la configuration mécanique en parallèle, en raison du carter et des divers équipements de support, 
l’encombrement radial sera inévitablement augmenté.  

 

(I) Structures réelles en parallèle, multi-étoile et en série 

 

(II)  Schématisation des structures en parallèle, multi-étoile et en série 

Figure 2.25  Transformation de la structure en série ou en parallèle (mécaniquement) à la structure multi-

étoile [figure 2.23 (a) et (b)]. 

    Afin de diminuer le volume additionnel d’un système, au lieu d’utiliser la structure multi-moteur, on 
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peut utiliser une machine unique mais avec plusieurs étoiles, dont la vue en coupe est illustrée à la figure 
2.25 (b). Ceci est comme nous avons intégré les deux moteurs en série ou en parallèle dans un seul 
encombrement, qui forme un moteur unique mais avec deux étoiles (chaque trois phases sont connectées 
en étoile par un point neutre). Dans cette partie, nous avons pris la machine avec deux étoiles comme 
exemple, d’autres nombres d’étoiles peuvent être aussi appliqués. Avec cette méthode, le système est 
beaucoup plus compact et le volume additionnel, comparativement à la connexion mécanique en parallèle 
ou en série, peut être considérablement diminué.  

    Comme nous pouvons le voir à la figure 2.25 (b), les deux étoiles sont indépendantes et les points 
neutres sont isolés l’un par rapport à l’autre. Chaque étoile est alimentée par un onduleur de tension et, les 
deux onduleurs peuvent être connectés à la même source ou à deux sources indépendantes comme 
illustrées à la figure 2.26 [57]. Les deux structures d’alimentation sont efficaces pour les défauts des 
onduleurs ou des bobinages en étoile. Pourtant, dans le cas de la structure avec une source unique, le 
système ne peut pas supporter les défauts dans la source principale ou dans le bus DC. Ainsi, pour les 
applications aérospatiales comme notre cas et pour lesquelles la fiabilité est impérative, il est conseillé 
d’utiliser deux sources indépendantes. 

 

Figure 2.26  Moteur à aimants permanents double-étoile alimenté par deux onduleurs de tension 

connectant avec (a) une source unique, (b) deux sources indépendantes [57]. 

    D’après Barcaco et al [58], le problème avec les deux étoiles intégrées dans la même machine est qu’il y 
a souvent des couplages magnétiques ou des contacts physiques entre les deux étoiles. En effet, les 
couplages magnétiques entre les étoiles sont, entre autres, dus aux inductances mutuelles entre les phases 
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de la même étoiles ou de deux étoiles différentes. En revanche, les contacts physiques sont, entre autres, 
dus aux bobinages de deux phases d’une même encoche ou à la superposition des têtes des bobines. Pour 
minimiser les contacts physiques entre les deux étoiles, certaines méthodes sont proposées dans la 
littérature. La méthode la plus utilisée est l’utilisation des bobinages concentriques, c'est-à-dire que chaque 
dent statorique est entourée par un enroulement et les enroulements de la même phase sont mis en série ou 
en parallèle.  

 

    La deuxième méthode est aussi efficace pour diminuer les contacts physiques que pour minimiser les 
couplages magnétiques. Il s’agit d’utiliser les bobinages à simple couche [figure 2.27 (II)] au lieu d’utiliser 
les bobinages à double couche [figure 2.27 (I)]. La notion ‘‘simple couche’’ signifie que dans chaque 
encoche, les bobinages appartiennent à la même phase tandis que double couche veut dire que les 
bobinages dans la même encoche appartiennent à des phases différentes (les phases adjacentes). Les études 
réalisées par El-Refaie et al [59] ont montré qu’avec les bobinages à simple couche, les inductances 
mutuelles entre phases sont quasiment nulles tandis qu’avec les mêmes dimensions, l’inductance mutuelle 
entre les phases adjacentes de la machine avec double couche représente environ 14% de l’inductance 
propre. L’avantage d’avoir une inductance mutuelle faible est que le défaut dans une phase ne va pas, ou 
peu, influencer les autres phases. Les bobinages à simple couche vont donc renforcer la fiabilité de la 
machine. 

 

    Malgré les avantages précédents d’une machine avec simple couche, Barcaro et al [58] ont remarqué 
l’apparition d’une force radiale non nulle s’exerçant sur le rotor, ce qui est un inconvénient majeur de 
certaines structures avec simple couche. Prenons la structure illustrée à la figure 2.27 (II) (c) comme 
exemple. Seules les phases A1, B1 et C1 sont alimentées. Lorsque le courant maximal d’une phase est de 
6,2 A, la force radiale déséquilibrée est de 605 N, qui est quasiment 200 fois plus élevée que celle (3 N) de 
la machine montrée à la figure 2.27 (II) (a), dans laquelle, toutes les phases sont alimentées. Cette force 
radiale déséquilibrée s’exerçant sur le rotor peut augmenter le niveau de vibration et des bruits acoustiques 
de la machine, ou dans le pire des cas, attirer le rotor vers le stator et causer le frottement entre les deux 
parois dans l’entrefer. Afin de minimiser les forces radiales déséquilibrées dans la machine avec double 
étoile, la méthode efficace est de doubler le nombre de dents statoriques et/ou rotoriques. Comme ceci, 
pour chaque position du rotor, il y a toujours deux bobines des dents opposées d’une même phase qui sont 
alimentées. Ainsi, les forces radiales produites par les deux bobines d’une même phase sont aussi 
opposées, dont la somme s’annule et la force radiale totale s’exerçant sur le rotor sera minimisée. En se 
basant sur ceci, pour la machine 12/10 avec double étoile [figure 2.27 (II) (c)] présentée par Barcaro et al 
[58], une structure avec 24 dents statoriques et 20 dents rotoriques est applicable. 
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(I) Bobinage à double couche, seules les phases A1, B1 et C1 fonctionnent 

 

(II)  Bobinage à simple couche, (a) mode sain, toutes les phases sont alimentées, (b) et (c) mode en 
défauts, seules les phases A1, B1 et C1 fonctionnent 

Figure 2.27  Configuration de bobinage pour les bobines à double couche et à simple couche [58]. 

    Avec la structure à double étoile, différentes stratégies de commande peuvent être appliquées. La 
première est que seule une étoile fonctionne en mode sain, nous l’appelons l’étoile principale, et l’autre est 
l’étoile redondante. Pour ce genre de structure, nous avons aussi différentes stratégies de commande pour 
différents défauts. Par exemple, lorsqu’une phase de l’étoile principale est ouverte, nous allons ouvrir 
toutes les phases de l’étoile principale pour alimenter simultanément les phases de l’étoile redondante. En 
revanche, si une phase de l’étoile principale est en court-circuit, nous allons court-circuiter toutes les 
phases de l’étoile principale et alimenter les phases de l’étoile redondante. Cette stratégie de commande est 
choisie pour minimiser l’ondulation de couple. L’inconvénient de cette méthode est qu’en mode sain, les 
pertes Joule sont élevées, car seule la moitié de la machine est utilisée. De plus, en cas de défauts, une très 
forte augmentation des pertes Joule peut être observée surtout pour les défauts de court-circuit. Pour 
minimiser les pertes Joule en mode sain ou/et en cas de défauts, la deuxième stratégie de commande peut 
être appliquée. Le principe de cette commande est que les deux étoiles sont alimentées en mode sain, 
lorsque une phase est ouverte ou un court-circuit apparaît, nous pouvons minimiser l’ondulation de couple 
et les pertes Joule en contrôlant les autres courants dans les phases saines [57,60]. Il faut noter que cette 
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méthode demande des contrôles sophistiqués et une bonne connaissance de défauts. 

2.3.2 Machines multi-phasées 

    Les machines multi-phasées (B � 3, B est le nombre de phases) sont semblables aux machines multi-
étoile du point de vue de la connexion des phases. Ceci est surtout vrai pour les machines dont le nombre 

de phases est pair. Par exemple, B � 4 est similaire à la machine avec double étoile et chaque étoile 

consiste en deux phases : B � 6 est similaire à la machine double étoile et chaque étoile comprend trois 
phases, etc. Ainsi, les connexions entre les phases d’une machine multi-phasée peuvent être différentes. 
Premièrement, la connexion peut être similaire à la machine mutli-étoile, par exemple, pour une machine 
hexa-phasée, chaque ensemble de trois phases est connecté ensemble comme une étoile et les deux étoiles 
sont isolées. Deuxièmement, toutes les phases sont connectées ensemble formant un point neutre unique 
[54]. Pour finir, la troisième configuration est que chaque phase est contrôlée indépendamment et il n’y a 
pas de point neutre étant formé par les phases, ce qui nécessite un onduleur type pont-complet [56]. Par 
rapport aux deux premières connexions, la fiabilité de la troisième configuration est la plus élevée. En 
revanche, avec des transistors doubles, le coût du système de la troisième connexion est plus élevé. 

 

Tableau 2.3  Stratégies de commande et leurs influences sur les caractéristiques d’une machine en cas 

d’ouverture d’une phase [54] 

 Stratégie 1 Stratégie 2 Stratégie 3 

Courant stator B/�B � 1� fois plus élevé �B/�B � 1� fois plus élevé Non changé 

Couple moyen Non changé Diminué 2 Diminué 3 

Pertes Joule B/�B � 1� fois plus élevé Non changées B/�B � 1� fois 

plus faibles 

Ondulation de couple Non changée (possible) Augmentée 2 Augmentée 3 

Diminué 2 < Diminué 3, Augmentée 2 < Augmentée 3 

 

    En raison d’un nombre de phases plus élevé, la machine mutli-phasée peut avoir plus de degrés de 
liberté pour choisir la stratégie de commande en cas de défauts. Les stratégies de commande pour une 
phase ouverte dans une machine asynchrone avec n phases sont résumées par Levi [54]. Celles-ci peuvent 
aussi être appliquées pour les machines multi-phasées étudiées dans ce mémoire (voir le chapitre 5). Les 
stratégies de commande résumées par Levi [54] ainsi que les influences sur les caractéristiques (les 
variations du couple moyen et de l’ondulation de couple) de la machine après l’ouverture d’une phase sont, 
entre autres, comme nous pouvons le voir dans le tableau 2.3. Dans lequel, la stratégie 1 est d’augmenter B/�B � 1� fois les courants dans les phases saines en faisant varier leurs phases, l’objectif étant de 
maintenir les niveaux du couple moyen et de l’ondulation de couple non changés avant et après l’ouverture 
d’une phase. En revanche, l’inconvénient de la stratégie 1 est l’augmentation des pertes Joule, qui pourrait 
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surchauffer les bobines. Surtout pour des applications dont la température ambiante est déjà élevée, cette 
augmentation des pertes Joule pourrait engendrer un dépassement de la température maximale admissible 
de matériaux isolants dans les encoches. Pour maintenir le niveau des pertes Joule, la stratégie 2 peut être 

appliquée, dans laquelle les courants dans les phases saines ont été augmentés de �B/�B � 1� fois. 

Cependant, même si les pertes Joule sont inchangées, le couple moyen diminue et l’ondulation de couple 
augmente. La stratégie 3 est de maintenir les courants dans les phases saines et la machine continue à 

fonctionner en mode dégradé. Dans ce cas, les pertes Joule diminuent de B/�B � 1� fois avec une 
diminution du couple moyen et une augmentation de l’ondulation de couple.  

    Dans le chapitre 5 de ce mémoire, nous allons aussi appliquer les trois méthodes (voir le tableau 2.3) de 
commande pour étudier l’influence de l’ouverture de certains nombres de phases sur les caractéristiques 
d’une machine à commutation de flux hexa-phasée. En cas de court-circuit de cette machine, d’autres 
méthodes sont aussi proposées pour maintenir le niveau du couple moyen tout en minimisant les pertes 
Joule et l’ondulation de couple. 
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2.4 Conclusion 

    Dans ce chapitre, nous avons, dans un premier temps, présenté des machines électriques telles que la 
machine à réluctance variable (MRV), les machines à aimants permanents avec les aimants au rotor ou au 
stator, pour les applications dites ‘‘critiques’’, comme la haute température ambiante, les hautes vitesses, 
ou l’environnement extrême (humide, sale, etc.). Des comparaisons entre les machines électriques en 
termes de caractéristiques électromagnétiques, thermiques et mécaniques ainsi que de la fiabilité sont 
effectuées. Compte tenu des exigences et des contraintes de notre application, la machine à réluctance 
variable et la machine à commutation de flux sont choisies pour les études visées dans ce mémoire. 

    Dans la deuxième partie, nous avons présenté la modélisation thermique statique ainsi que transitoire 
d’une machine électrique. Les trois phénomènes thermiques à savoir, la conduction thermique, la 
convection thermique (naturelle et forcée) et le rayonnement dans les différents milieux d’une machine 
sont détaillés. Une attention toute particulière a été accordée aux modélisations de la conductivité 
thermique équivalente dans l’encoche statorique et, du coefficient de convection dans l’entrefer d’une 
machine doublement saillante. Enfin, la méthode de la modélisation thermique transitoire sur cycle de 
fonctionnement d’une machine électrique a été abordée. 

    Pour finir, dans la troisième partie, nous avons passé en revue les différents types de défauts dans les 
machines électriques. Pour renforcer la fiabilité d’une machine électrique en cas de défauts, différentes 
méthodes ont vu le jour dans la littérature, comme la structure multi-moteur (la connexion peut être en 
série, en parallèle ou indépendante) dans laquelle chaque moteur est identique, la structure multi-étoile 

dans laquelle le nombre de phases de chaque étoile est égal à 3 et, la structure multi-phase (B � 3), etc. 
Les avantages et les inconvénients de chaque structure sont décrits.  

    Pour renforcer encore la fiabilité de nos systèmes, des structures telles que multi-moteur et multi-phasée 

ou multi-étoile et multi-phasée (B � 3), peuvent être appliquées.  
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Chapitre 3.                                                                            

Etude des Machines à Réluctance Variable (MRV) et de 

leurs développements 

    Dans ce chapitre, nous nous consacrerons aux études comparatives entre une Machine à Réluctance 
Variable Conventionnelle (MRVC ) et celle Non-Conventionnelle (MRVNC ). La première partie 
présentera les caractéristiques des MRVC et MRVNC et des comparaisons en termes du circuit 
d’alimentation, du couple moyen et de l’ondulation de couple en fonction de la densité de courant seront 
réalisées à l’aide de la méthode des Eléments Finis (EF) 2D. Les résultats numériques seront validés par 
les tests expérimentaux. Dans la deuxième partie, la modification la forme des dents rotoriques sera 
détaillée ; l’objectif est de minimiser l’ondulation de couple de la MRVNC en modifiant les trajectoires 
des flux. Des études mécaniques sont également menées pour analyser l’influence de la modification du 
rotor sur la robustesse de la machine à hautes vitesses. Pour finir, dans la troisième partie, des études 
thermiques transitoires sur cycle de fonctionnement sont effectuées pour les deux MRV. Pour ce faire, des 
modèles numériques à l’aide des EF 2D sont mis en place de manière à calculer les pertes fer et les pertes 
Joule sur cycle de fonctionnement. Les pertes sur cycle de fonctionnement servent dans les modèles 
thermiques analytiques et numériques à calculer les évolutions des températures sur cycle de 
fonctionnement de ces deux MRV. Des essais expérimentaux sont mis en place afin de valider les résultats 
analytiques et numériques. 
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3.1 Etude comparative entre les MRVC et MRVNC 

3.1.1 Description du principe de deux types de MRV 

    Dans la littérature accessible sur les MRV, les machines étudiées sont souvent des MRV dites 
‘‘conventionnelles’’. Les bobinages sont bobinés autour de chaque dent statorique, c’est un bobinage 
concentrique [figure 3.1 (a)]. Par rapport au bobinage diamétral, cette structure de bobinage permet d’avoir 
une tête de bobine courte. Ainsi, avec le même courant d’alimentation, le bobinage concentrique produit 
moins de pertes Joule, de cette sorte que ce bobinage est avantageux du point de vue thermique. De plus, le 
bobinage concentrique nous permet d’avoir un couplage magnétique entre phases minimal. Ainsi, le flux 
propre d’une phase est seulement fonction du courant de la phase alimentée, ainsi que de la position du 
rotor. Ainsi, en fonctionnement linéaire, le couple peut être déduit directement par le taux de variation de 
l’inductance propre. Pour simplifier, nous avons pris deux MRV avec 6 dents statoriques et 4 dents 
rotoriques, comme exemple, dont les vues en coupe sont montrées sur les figure 3.1 (a) et (b).  

    Nous pouvons remarquer dans chaque encoche statorique des deux machines, qu’il existe deux couches 
de bobine appartenant respectivement à deux phases différentes. La seule différence entre les deux 
machines est le sens d’enroulement des bobinages.  

Pour la MRVC, la distribution est non-périodique telle que:  

A+A-_B-B+_C+C-_A-A+_B+B-_C-C+ (+ : conducteur entrant, - : conducteur sortant) 

Tandis que pour la MRVNC, la distribution est périodique telle que [61,62]: 

A+A-_B+B-_C+C-_A+A-_B+B-_C+C- (+ : conducteur entrant, - : conducteur sortant) 

    Avec ces différentes distributions des courants, nous allons aussi trouver que si seule la phase A est 
alimentée, les flux générés par les deux bobinages de la phase A de la MRVC circulent dans le même sens. 
Par contre, pour la MRVNC, les flux générés par les deux bobinages de la phase A circulent dans des sens 
opposés. La conséquence directe de ce phénomène est que, pour la MRVC, le flux d’une phase ne circule 
que dans cette phase et le flux mutuel n’existe quasiment pas. Par contre, pour la MRVNC, le flux opposé 
dans l’un des deux bobinages d’une phase empêche le flux de l’autre bobinage de circuler facilement dans 
toute la phase. Ainsi, le flux d’une phase est obligé de traverser les phases adjacentes et les flux mutuels 
existent. Ceci est vérifié par les calculs numériques effectués avec la méthode des éléments finis en deux 
dimensions (EF) 2D. Les résultats sont montrés sur la figure 3.1 (c) et (d).  

    Nous avons remarqué que dans la MRVC, il n’y a quasiment pas de flux de la phase A qui traverse les 
autres phases. Par contre, dans la MRVNC, le flux de la phase A qui traverse les phases adjacentes 
représente approximativement la moitié du flux total de la phase A. Ainsi, nous pouvons prédire que les 
inductances mutuelles existent dans la MRVNC, dont les valeurs absolues représentent quasiment la moitié 
des inductances propres. Afin de vérifier ceci, des calculs numériques sont menés et seront détaillés dans la 
partie 3.1.3. 
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(a) distribution des bobinages de la MRVC (b) distribution des bobinages de la MRVNC 

  

(c) flux de la MRVC (d) flux de la MRVNC 

Figure 3.1  Distribution des bobinages et des flux dus à la phase A alimentée avec courant constant pour 

les MRV.  

3.1.2 Flux propres et mutuels 

    Le matériau magnétique pour construire les tôles statoriques et rotoriques des deux machines est du fer-
cobalt (Fe-Co 50), dont la caractéristique B-H est illustrées sur la figure 3.2. L’induction à saturation de ce 
matériau est quasiment égale à 2,3 T. Par rapport aux matériaux conventionnels comme le Fe-Si, le Fe-Co 
50 nous permet d’avoir des couples volumiques plus élevés. Ainsi, pour avoir les couples maximaux 
demandés dans le cahier des charges VSV, des densités de courant plus faibles peuvent être appliquées. 
Ceci rend le refroidissement de la machine plus aisé, sachant que la température ambiante pour 
l’application VSV est de l’ordre de 150°C. La moindre diminution des pertes Joule devient essentielle, car 
la marge admissible d’augmentation de la température est très étroite pour l’application VSV.  
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Figure 3.2  Caractéristique B-H de Fe-Co 50.  

  

(a) flux propre de la MRVC (b) flux propre de la MRVNC 

  

(c) flux mutuel de la MRVC (d) flux mutuel de la MRVNC 

Figure 3.3  Flux propre et mutuel d’une phase avec la phase A alimentée avec courant constant.  
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    Avec le Fe-Co 50, des modèles magnétiques des deux MRV sont établis en utilisant le logiciel 
commercial ANSYS 2D. En alimentant la phase A avec un courant constant, les résultats des flux propres 
et des flux mutuels obtenus par les modèles numériques sont montrés sur la figure 3.3. Nous pouvons 
remarquer qu’à même densité du courant efficace, le rapport des flux propres d’une phase de la MRVC à la 
position de conjonction et à la position d’opposition est plus élevé que celui de la MRVNC [figure 3.3 (a) 
et (b)]. Pour les flux mutuels, le phénomène inverse est observé [figure 3.3 (c) et (d)].  

    Les flux mutuels dans la MRVC sont négligeables et sont négligés pour tous les calculs dans la suite de 
ce mémoire. Par contre, pour la MRVNC, les flux mutuels sont toujours négatifs sur toute la plage de la 
densité du courant efficace et pour toutes les positions du rotor. Nous remarquons que le nombre de lignes 
de flux d’une phase qui traversent les phases adjacentes représentent la moitié des flux totaux de cette 
phase. Ceci est vérifié car les valeurs absolues des flux mutuels sont approximativement égales à la moitié 
des flux propres aux mêmes positions du rotor. Ainsi, les flux mutuels de la MRVNC ne peuvent pas être 
négligés. Ces flux mutuels vont participer à la production du couple électromagnétique. Ceci sera détaillé 
dans la partie 3.1.4 de ce chapitre. 

3.1.3 Inductances propres et mutuelles 

3.1.3.1 Formulations des inductances  

    En alimentant la phase A avec un courant constant (�¤) et en supposant que le matériau magnétique soit 
linéaire, nous pouvons établir la relation générale entre les flux d’une phase (propres et mutuels) et les 
inductances (propres et mutuelles) comme suit : 

 

|~
� �¤ � Φ¤�¤£¦¤ � Φ¦�¤

7 Eq. 3.1 

 

Où �¤ et £¦¤ sont respectivement l’inductance propre de la phase A et l’inductance mutuelle entre la 

phase B et la phase A. Φ¤ et Φ¦ sont respectivement les flux dans les phases A et B. 

    Afin de calculer les inductances mutuelles entre phases, une méthode est présentée par les auteurs dans 
la référence [63]. Nous négligeons toutes les fuites de flux au niveau des têtes de bobines. Les inductances 
mutuelles à la position de conjonction peuvent donc être calculées en utilisant la coupe de la MRVNC. 
Seule la phase A est alimentée, le flux mutuel est donc récupéré dans la phase B. 
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Figure 3.4  Schéma pour calculer les inductances mutuelles à la position de conjonction (l’inductance 

mutuelle est entre les phases A et B). 

    Nous considérerons la perméabilité relative du fer de valeur infinie, ce qui nous permet de négliger 
toutes les réluctances du stator ainsi que celles du rotor. Par conséquent, pour calculer la réluctance 
mutuelle entre la phase A et la phase B, il suffit de calculer les réluctances dans l’entrefer tout au long de 
la trajectoire du flux mutuel entre la phase A et la phase B. Nous pouvons donc établir les expressions des 
réluctances dans l’entrefer à la position de conjonction pour la phase A comme suit : 

��¤ � nre$¤�¦ � nre$¦
7 Eq. 3.2 

Où �¤ et �¦ sont respectivement les réluctances vues par la phase A et par la phase B, e est l’épaisseur de 

l’entrefer, $¤ et $¦ sont respectivement le chevauchement des surfaces de la dent de la phase A et de la 
dent rotorique correspondante et celui de la dent de la phase B et de la dent rotorique correspondante. 

Sachant que R est le rayon d’entrefer et �� est la longueur active de la machine, nous pouvons aussi établir 
les aires de ces deux surfaces comme ci-dessous : 

�$¤ � R i ��2� i ��
$¦ � R i �b2� i ��

7 Eq. 3.3 

Où �b et �� sont les angles des surfaces superposées entre les dents statoriques et rotoriques mentionnées à 
la figure 3.4. Du fait que la structure de la machine est symétrique, nous pouvons considérer que le flux 

mutuel de chaque dent de la phase B, §1 � §2 (figure 3.4). Ainsi, les réluctances de deux dents opposées 
de la phase B sont identiques et, l’expression de l’inductance mutuelle peut donc s’établir comme suit : 
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£¦¤ � 2 ���¤ � �¦ Eq. 3.4 

Où N est le nombre de spires d’une dent statorique. Finalement, on a l’expression de l’inductance mutuelle 
totale entre la phase A et la phase B comme ci-dessous : 

£¦¤ � ��reR���n � ���b�� � �b� Eq. 3.5 

£¤¨  et £¦¨ possèdent un décalage angulaire de 2�/3 par rapport à £¦¤ et toutes les inductances 
mutuelles ont la même amplitude. De plus, d’après la figure 3.4, sur une période mécanique, nous pouvons 

considérer que le flux §1 � §2 � §3 � §4. Par conséquent, le flux propre est deux fois plus élevé que le 
flux mutuel. Avec le même courant constant, on peut trouver que l’inductance propre est quasiment deux 
fois plus élevée que l’inductance mutuelle (voir l’eq. 3.1).  

3.1.3.2 Vérifications numériques 

    Des calculs numériques ont été effectués, les modèles EF 2D des MRV sont tout d’abord mis en place. 
Contrairement à la partie précédente, ici, nous pouvons prendre en compte de la saturation magnétique. 
Pour calculer les inductances propres et mutuelles, nous alimentons la phase A avec un courant constant. 
Ensuite, nous récupérons le flux dans la phase A ainsi que dans la phase B. En utilisant l’eq. 3.1, nous 
pouvons donc déduire les inductances propres et mutuelles pour les MRV.  

  

(a) LA et MBA de la MRVC (b) LA et MBA de la MRVNC 

Figure 3.5  Inductances propre (LA) et mutuelle (MBA) d’une phase avec la phase A alimentée avec un 

courant constant (v� � 2 ©/@@²). 

    Les résultats numériques sont montrés à la figure 3.5. Les inductances propres et mutuelles sont 
présentées en fonction de la position du rotor. Nous avons remarqué qu’en cas linéaire, la valeur absolue 
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de l’inductance mutuelle de la MRVNC est quasiment égale à la moitié de l’inductance propre. Tandis que 
pour la MRVC, l’inductance mutuelle est très faible et négligeable devant l’inductance propre. 

3.1.4 Comparaison entre différents modes d’alimentation  

3.1.4.1 MRV alimentées avec des courants en créneaux 

    Le premier mode d’alimentation étudié est l’alimentation en créneau de courant, qui est le mode 
d’alimentation le plus proche du mode d’alimentation théorique. Sans prendre en compte la saturation 
magnétique, l’expression générale du couple électromagnétique s’écrit comme ci-dessous: 

 

��A, �� � 12 A�� ����� � 12 Ab� ��b�� � 12 AS� ��S�� � A�Ab �£�b�� � A�AS �£�S�� � AbAS �£bS��  Eq. 3.6 

 

    Pour la MRVC, les couples associés aux inductances mutuelles sont négligeables. On peut donc 
n’utiliser que les trois premiers termes dans l’expression eq. 3.6. Par contre, pour la machine non-
conventionnelle, compte tenu de l’importance relative des inductances mutuelles, nous sommes obligés 
d’utiliser tous les termes de l’eq. 3.6. De plus, nous avons aussi remarqué que pour avoir des couples dus 
aux inductances propres, il suffit d’alimenter une phase car les trois premiers termes sont indépendants. Par 
contre, pour avoir des couples dus aux inductances mutuelles, il faut alimenter, en même temps, au moins 
deux phases. Ainsi, pour les deux MRV, nous aurons différents circuits de contrôle. Ceci sera détaillé dans 
la partie suivante.  

3.1.4.2 Circuits de contrôle des deux MRV 

    Comme mentionné précédemment, pour obtenir un couple moyen élevé, nous ne pouvons pas alimenter 
les deux machines avec le même mode d’alimentation. Sachant que les inductances mutuelles sont 
négligées pour la MRVC et que le signe de courant n’est pas déterminant pour calculer le couple (voir l’eq. 
3.6), l’onde de courant de la MRVC est généralement unipolaire [Figure 3.6 (a)].  

    Pour la MRVNC, nous devons nous assurer que les signes des courants peuvent être positifs ou négatifs 
de manière à obtenir des couples moyens positifs dus aux inductances mutuelles de même signe que celui 
développé par la variation des inductances propres. Ainsi, le mode d’alimentation en courant pour la 
MRVNC doit être bipolaire [Figure 3.6 (b)]. 
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(a) MRVC (b) MRVNC 

Figure 3.6  Circuits de contrôle triphasés des MRV.  

    Avec les convertisseurs montrés à la figure 3.6, nous pouvons obtenir les allures des courants triphasés 
pour différents angles de conduction et pour différents modes d’alimentation : 

  

(I) unipolaire pour la MRVC (II) bipolaire pour la MRVNC 

Figure 3.7  Allures des courants triphasées pour différents angles de conduction et pour différents modes 

d’excitation. (a) angle de conduction de 180°, (b) angle de conduction de 120°. 

3.1.4.3 Résultats numériques des MRV alimentées avec des courants en créneaux 

    Afin d’identifier les influences des inductances mutuelles sur le couple moyen et l’ondulation de couple, 
nous faisons varier l’angle de conduction de 120° à 180°. A 120°, il n’y a pas de chevauchement des 
courants tandis qu’à 180° le chevauchement des courants dure 1/6 de la période électrique. Sachant que s’il 
n’y a pas de chevauchement des courants, même si les inductances mutuelles existent, il n’y aura donc pas 

de couple dû aux inductances mutuelles. Le couple instantané (�«) en fonction de la position du rotor est 
calculé par la méthode des EF 2D. Avec le couple instantané, nous pouvons calculer le coefficient de 

l’ondulation de couple (∆�) par : 
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∆� � ���Y � �­®¯��] · 100% Eq. 3.7 

Où ���Y, �­®¯ et ��] sont respectivement le couple maximal, le couple minimal et le couple moyen durant 
une période électrique. 

  

(a) couple moyen pour MRVC (b) couple moyen pour MRVNC 

  

(c) ondulation de couple pour MRVC (d) ondulation de couple pour MRVNC 

Figure 3.8  Couple moyen et coefficient de l’ondulation de couple en fonction de la densité du courant 

efficace pour différents angles de conduction.  

    Les résultats relatifs au couple moyen et au coefficient de l’ondulation de couple pour différents angles 
de conduction sont illustrés à la figure 3.8. Nous avons remarqué que, à des densités de courants faibles, la 
MRVC n’est pas encore saturée. Par rapport à l’angle de conduction de 120°, la MRV avec l’angle de 
conduction de 180° peut produire plus de couple avec une ondulation de couple plus faible. Par contre, au 
fur et à mesure que la densité de courant augmente, la MRVC devient saturée. De plus, la MRVC avec 
l’angle de conduction de 180° sature plus vite que celle avec l’angle de conduction de 120°. Ainsi, la 
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MRVC avec un angle de conduction de 120° a un couple moyen plus élevé mais avec une ondulation de 
couple plus élevée à des densités de courants élevées. 

    Pour la MRVNC, à des densités de courant faibles, la machine avec un angle de conduction de 180° peut 
produire légèrement plus de couple mais avec une ondulation de couple plus élevée. Au fur et à mesure 
que les densités de courant augmentent, le couple moyen va augmenter lui aussi jusqu’à la saturation 
complète de la machine. En conséquence, à des densités de courant élevées, la MRVNC avec l’angle de 
conduction de 180° peut produire plus de couple moyen et avec une ondulation de couple plus faible. Ceci 
est principalement dû à sa caractéristique qui est moins sensible à la saturation magnétique.  

    Sachant que pour les deux MRV, à des densités de courants faibles, au niveau du couple moyen et de 
l’ondulation de couple, l’angle de conduction de 180° est toujours plus favorable que celui de 120°. Il est 
donc intéressant de comparer les deux machines avec le même angle de conduction de 180°.  

    Les résultats numériques sont montrés sur la figure 3.9 et sur la figure 3.10. Nous avons remarqué qu’à 
des densités de courant faibles, la MRVC est plus performante, car elle a un couple moyen plus élevé et 
avec une ondulation de couple plus faible. Avec la croissance de la densité de courant, la MRVNC devient 
plus performante à des densités de courant élevées. En conséquence, pour les applications comme le 
starter-générateur, il est très intéressant d’utiliser la MRVNC : pendant le démarrage, dont la durée est 
souvent très courte, nous avons besoin d’un fort couple de démarrage. Afin d’atteindre ce couple moyen, 
nous pouvons profiter de la caractéristique non-sensible à la saturation magnétique de la MRVNC, de 
manière à augmenter considérablement la densité de courant. Ceci est également bien pour l’application 
VSV, car avec un encombrement limité, un couple moyen relativement élevé (7 Nm) est demandé dans le 
cahier des charges. 

 

  

(a) MRVC (b) MRVNC 

Figure 3.9  Couple instantané en fonction de la densité du courant efficace et de la position du rotor pour 

un angle de conduction de 180°. 
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(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.10  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace pour les 

deux MRV avec un angle de conduction de 180°.  

 

    Il faut noter que pour les deux MRV, sur toute la plage de la densité de courant, les ondulations de 
couple sont élevées. Comme la minimisation de l’ondulation de couple est demandée pour l’application 
VSV, il est essentiel d’y remédier. Différentes méthodes peuvent être appliquées, elles seront détaillées 
dans la partie 3.2 de ce chapitre.  

3.1.4.4 MRV alimentées avec des courants sinusoïdaux 

    Pour certaines applications, les formes de courants sinusoïdaux ou des convertisseurs classiques sont 
demandés. Nous allons dans la suite présenter quelques exemples sur les convertisseurs ‘‘non-classique’’ 
du point de vue d’une MRV. La première MRV alimentée avec des courants sinusoïdaux est étudiée par 
Gabsi et al [10]. Pour ce faire, le convertisseur de demi-pont ou de pont complet [Figure 3.6 (b)] peut être 
appliqué. La machine utilisée par Gabsi et al est une MRV avec 24 dents statoriques et 16 dents rotoriques, 
qui fonctionne comme un générateur pour charger les batteries d’un véhicule hybride. Pour les batteries 
des véhicules hybrides, la qualité du courant dans le bus DC est essentielle. Ainsi, l’objectif des auteurs est 
de minimiser l’ondulation du courant continu dans le bus DC. 

    Pour les machines alimentées avec des courants sinusoïdaux, les auteurs de [10] ont développé une 
méthode analytique afin d’obtenir le couple instantané en fonction de la position du rotor. En cas linéaire 
et sous l’hypothèse du premier harmonique, les inductances propres des trois phases s’écrivent selon l’eq. 
3.8. 
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±�u���s² � ³�� � �� cos��^��                 �� � ��cos ��^� � 2�/3��� � ��cos ��^� � 2�/3� ´  avec  µ�� � ¶·l¶¸��� � ¶·d¶¸�
7 Eq. 3.8 

 

Où �^, �, �S et �T sont respectivement le nombre de dents rotoriques, l’angle mécanique du rotor, les 
inductances aux positions de conjonction et d’opposition. Il faut noter que les auteurs ont supposé que la 
variation des inductances propres est sinusoïdale et les inductances mutuelles sont négligeables. 

    Avec les trois courants sinusoïdaux donnés dans l’eq. 3.9, les auteurs ont réussi de mettre en place 
l’expression du couple total comme nous pouvons le voir dans l’eq. 3.10. Nous pouvons remarquer que le 
couple instantané de la MRV alimentée avec courants sinusoïdaux est indépendant de la position du rotor. 
Ainsi, l’ondulation de couple peut être minimisée. 

 

³Au���A����As���´ �
¹º
ººº
»���Ysin ��2̂ � � ¼�             

���Ysin ��2̂ � � 2�3 � ¼�
���Ysin ��2̂ � � 2�3 � ¼� ½¾

¾¾¾
¿
 Eq. 3.9 

� � [ 12
s

ÀÁu �^AÀ� O�ÀO� � � 38 �^�����Y� sin �2¼� Eq. 3.10 

 

Où ���Y et ¼ sont respectivement l’amplitude de courant d’une phase et le déphasage par rapport à 
l’inductance à la position d’opposition.  

    Les simulations sous MATLAB-Simulink sont aussi effectuées, pour un point de fonctionnement tel que 

la vitesse est 1000 tr/min, ¼ � 45° et ���Y � 120 A. Les résultats simulés de l’ondulation de courant en 

fonction de la position du rotor et de l’angle ¼ sont illustrés à la figure 3.11. Une diminution de 3 fois de 
l’ondulation de courant dans le bus DC est observé. Pour l’alimentation classique, l’ondulation de courant 
est de 1100 A tandis que pour l’alimentation par courants sinusoïdaux, l’ondulation de courant n’est que 
340 A. Avec moins d’ondulation de courant, la topologie de filtrage du bus DC peut être simplifiée. De 
plus, en utilisant les convertisseurs classiques, le coût du système peut être diminué. Ainsi, du point de vue 
économique, il est très intéressant d’alimenter les MRV avec des courants sinusoïdaux. 
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(a) unipolaire conventionnelle (b) bipolaire (sinusoïdale) 

Figure 3.11  Ondulation de courant dans le bus DC pour différentes formes de courant d’alimentation. 

    Du point de vue de la minimisation de la vibration et des bruits acoustiques, Ojeda et al [64] ont 
comparé une MRV 6/4 en utilisant différentes formes d’onde de courant : rectangulaire (classique) et 
sinusoïdale. Le prototype d’une MRV est illustré à la figure 3.12 (a), pour l’alimentation avec courants en 
créneau, le convertisseur classique illustré à la figure 3.6 (a) est appliqué tandis que pour l’alimentation 
avec courants sinusoïdaux, le convertisseur bipolaire à la figure 3.6 (b) est utilisé. Les résultats de 
vibrations avec deux différentes formes de courant d’alimentation sont illustrés à la figure 3.12 (b). Par 
rapport à l’alimentation avec courants en créneau, une réduction de 5 à 10 dB est observée lorsque 
l’alimentation avec courants sinusoïdaux est appliquée. 

 

  

(a) banc d’essais (b) résultats expérimentaux 

Figure 3.12  Le prototype d’une MRV et les résultats expérimentaux de la vibration avec différentes 

méthodes d’alimentation. 
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3.1.4.5 Résultats numériques des MRV alimentées avec des courants sinusoïdaux 

    D’après la figure 3.7 (II), avec un angle de conduction de 180°, il y a toujours un intervalle (180°-240°, 
par exemple) où il n’y a qu’une phase, dont le courant est non nul. Sachant que la MRVNC est non 
sensible à la saturation magnétique, nous pouvons donc augmenter encore l’angle de conduction afin qu’à 
n’importe quel moment, il y ait au moins deux phases alimentées simultanément. Nous décomposons les 
courants sur la figure 3.7 (II) en Série de Fourier et, nous prenons la valeur fondamentale. Nous pouvons 
donc considérer que les courants sont des courants sinusoïdaux avec un déphasage angulaire d’un tiers de 
la période électrique.  

    En se basant sur cette théorie, l’alimentation de la MRV avec des courants sinusoïdaux devient faisable 
[10]. Puisque une alimentation avec des courants sinusoïdaux en utilisant un onduleur classique avec trois 
bras est aussi demandée pour l’application VSV, nous allons donc dans la suite étudier cette sorte 
d’alimentation et montrer sa différence par rapport à l’alimentation des courants en créneaux. Ici, nous 
avons pris la MRVNC comme exemple et, les différentes formes de courant sont illustrées sur la figure 
3.13. Il faut noter que les valeurs ici sont des valeurs normalisées (p.u). Dans les calculs numériques aussi 
bien que dans les calculs analytiques, nous avons pris la même densité du courant efficace afin de s’assurer 
que les pertes Joule de ces deux machines sont identiques. 

    Nous avons trouvé qu’à des densités de courant faibles, la MRVNC alimentée avec des courants en 
créneaux est plus performante. La MRVNC peut produire plus de couple et moins d’ondulation de couple. 
Par contre, Au fur et à mesure que le courant augmente, nous préférons utiliser les courants sinusoïdaux, et 
la MRVNC peut fournir plus de couple électromagnétique avec une ondulation plus faible. 

 

 

Figure 3.13  Allures du courant en créneau et du courant sinusoïdal pour la MRVNC 
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(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.14  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace pour la 

MRVNC alimentée avec différentes formes de courant (sinusoïdaux et créneaux).  

    En utilisant le circuit de contrôle classique sur la figure 3.6 (b), nous pouvons alimenter les deux 
machines avec des courants sinusoïdaux. Comme ce qui est étudié précédemment, nous allons ici comparer 
les couples moyens et les ondulations de couple en fonction de la densité du courant efficace de ces deux 
machines (figure 3.15). A des densités de courant faibles, les couples moyens produits par les deux 
machines sont quasiment identiques, tandis que l’ondulation de couple de la MRVNC est plus élevée que 
celle de la MRVC. Avec l’augmentation de la densité du courant efficace, un grand écart du couple moyen 
est observé entre les deux MRV tandis que les ondulations de couple sont similaires. Une conclusion peut 
être tirée qu’à haute densité de courant, quelque soit les allures de courant, la MRVNC peut toujours 
produire plus de couple moyen mais avec une ondulation de couple similaire à celle de la MRVC. 

  

(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.15  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité efficace du courant.  
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3.1.5 Pourquoi la MRVNC est performante aux courants élevés ? 

    Pour expliquer pour la raison pour laquelle la MRVNC est plus performante à des densités de courant 
élevées, nous avons calculé les inductances propres et mutuelles en fonction de la position du rotor pour 
différentes densités de courant. Sachant que les notions d’inductances propres et mutuelles sont 
généralement définies pour un matériau linéaire, il faut donc faire attention à la façon de les calculer en cas 
de saturation de la machine. Par contre, pour l’étude que nous réalisons ici, et pour mieux expliquer le 
phénomène physique, nous sommes obligés de calculer les inductances autour d’une induction moyenne 
dans le cas non-linéaire. 

  

(a) LA de la MRVC (b) LA de la MRVNC 

  

(c) MBA de la MRVC (d) MBA de la MRVNC 

Figure 3.16  Inductances propres (LA) et mutuelles (MBA) d’une phase avec la phase A alimentée avec 

courant constant. Ceci est pour différentes densités de courant. 

    Les résultats numériques d’inductances propres et mutuelles instantanées en fonction de la densité de 
courants sont illustrés sur la figure 3.16. Vue la tendance décroissante des inductances propres et 
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mutuelles, nous pouvons aussi constater que, la MRVNC est beaucoup moins sensible à la saturation 

magnétique. Lorsque la densité de courant augmente jusqu’à v$ � 32 ©/@@², la machine commence à 
saturer et les inductances diminuent. Par contre, pour la MRVC, la densité de courant de la saturation est 

inférieure à v$ � 12 ©/@@². Ceci rend la MRVNC plus avantageuse pour des applications, dont un 
couple maximal élevé est nécessaire.  

    Bien évidemment, les densités de courant élevées génèrent des pertes Joule élevées et d’éventuels 
problèmes thermiques pour le système de refroidissement. La comparaison entre les deux MRV en termes 
d’évolution des températures sur un cycle de fonctionnement de l’application VSV sera détaillée un peu 
plus loin dans ce chapitre (voir la partie 3.3). 

    D’après l’eq. 3.6, avec le même courant, le couple dépend directement des variations des inductances 
(propres et mutuelles). Pour les courants en créneaux, au même moment où les courants sont constants, 
nous pouvons constater que plus les variations des inductances sont élevées, plus le couple produit est 
élevé.  

 

Figure 3.17  Les courbes idéalisées des inductances (propres et mutuelles) en fonction de la position du 

rotor.  

 

        Pour simplifier la description du principe, nous allons utiliser la courbe idéalisée de l’inductance en 
fonction de la position du rotor comme illustrée à la figure 3.17. Sachant que, les périodes mécaniques, des 

deux MRV 6/4 sont identiques et égales à �/2, les variations des inductances (�� ��⁄  et �£ ��⁄ ) peuvent 

donc être remplacées par les amplitudes crête à crête (∆� et ∆£) sur une période mécanique. Les valeurs 
crête à crête des inductances sur une période mécanique s’écrivent comme suit : 

� ∆� � |���Y � ��XU|                                                          ∆£X¢ � Å£X¢_��Y � £X¢_�XUÅ  A, Ç � ©, �, �, avec A È Ç7  Eq. 3.11 

où Lmax et Lmin, Mmax et Mmin sont respectivement les valeurs maximales et minimales des inductances 
propres et mutuelles, tandis que A, B, C sont les indices représentant les trois phases. En utilisant l’eq. 
3.11, nous pouvons transformer les résultats à la figure 3.16 en des valeurs crête à crête des inductances 
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(∆� et ∆£) sur une période mécanique, dont les résultats sont montrés à la figure 3.18.  

  

(a) variation de l’inductance propre (b) variation de l’inductance mutuelle 

Figure 3.18  Variations des inductances propres et mutuelles en fonction de la densité de courant. 

    D’après la figure 3.18, nous avons remarqué que, pour la MRVNC, la densité de courant à saturation 

(v$��WdUTU � 32 ©/@@²) est considérablement plus élevée que celle de la MRVC (v$��W � 32 ©/@@²). 
Ceci rend la MRVNC beaucoup moins sensible à la saturation magnétique. La MRVNC peut donc 
fonctionner à des densités de courants beaucoup plus élevées. On a aussi trouvé que, à des densités de 

courant faibles, les sommes de la variation de l’inductance propre (∆�) et de l’inductance mutuelle (∆£) 
pour les deux machines sont similaires. Ainsi, théoriquement, les deux machines peuvent produire de 
même couple. Aux mêmes courants, plus les amplitudes crête à crête des inductances sont élevées, plus le 
couple produit est élevé (voir l’eq. 3.6). Par contre, à des densités de courant élevées, la somme de 
l’inductance propre et de l’inductance mutuelle de la MRVNC est plus élevée que celle de la MRVC. Par 
voie de conséquence, à des densités de courant élevées, le couple produit par la MRVNC est 
théoriquement plus élevé que celui de la MRVC. 

3.1.6 Vérifications expérimentales 

    Afin de vérifier les résultats numériques calculés par la méthode des EF 2D, nous avons aussi mis en 
place un banc d’essais (figure 7.1, voir ANNEXE). Du fait que les études dans ce chapitre représentent une 
conception préliminaire pour l’application VSV, les prototypes des MRV mentionnées précédemment ne 
sont pas encore réalisés. Nous avons donc pris une machine qui est déjà fabriquée dans notre laboratoire, 
dont les paramètres utilisés pour les calculs numériques sont montrés dans le tableau 7.1.  

3.1.6.1 Décomposition du couple : composantes dues aux inductances propres et mutuelles 

    Pour mesurer le couple dû uniquement à l’inductance propre, nous n’avons alimenté qu’une phase (la 



Chapitre 3. Etude des Machines à Réluctance Variable (MRV) et de leurs développements 

Thèse de G. J. LI 68 

phase A par exemple) avec un courant constant assez élevé pour que le couple dû aux pertes mécaniques 
soit négligeable devant celui produit par la MRV et le schéma montrant le détail pour mesurer le couple dû 
à l’inductance propre et celui dû à l’inductance mutuelle est illustré à la figure 3.19. Afin de s’assurer que 
le courant dans la phase A soit constant, nous avons ajouté une inductance de lissage. Ensuite, la MRV est 
entrainée par une machine à courant continu (MCC).  

 

Figure 3.19  Schématisation pour mesurer le couple instantané dû à l’inductance propre et celui dû à 

l’inductance mutuelle.  

    En mesurant le courant (variable) dans la MCC par une sonde de courant, nous pouvons déduire le 
couple instantané dû à l’inductance propre de la MRV par  

�N^TN^� � xAÉ¨¨ Eq. 3.12 

AÉ¨¨ est le courant mesurés au niveau de la MCC et x peut être déduit par la FEM et la vitesse de la MCC. 
Il faut noter qu’ici, nous avons pris une forte hypothèse de considérer que le couple de moment d’inertie dû 
à la variation de vitesse est négligeable devant le couple produit par la MRV.  

    Pour le couple dû à l’inductance mutuelle, nous avons mesuré la tension dans la phase B (la phase B 
n’est pas alimentée). Nous savons que l’expression de la tension est 

C¦ � Ω�¤ �£¤¦dθ  Eq. 3.13 

Ceci nous permet de déduire la variation de l’inductance mutuelle (�£¤¦ dθ⁄ ). Pour tous les courants �¤ et �¦, nous avons ��VWV�Z � �¤ · �¦ · �£¤¦ dθ⁄ , nous pouvons donc obtenir le couple dû à l’inductance 
mutuelle. Cette méthode n’est certes pas la plus adéquate, mais, en l’absence de couplemètre, elle permet 
une première estimation du couple.  

    Pour calculer numériquement le couple dû à l’inductance propre, nous alimentons une phase avec un 
courant constant et nous faisons varier la position du rotor dans le modèle EF 2D, nous pouvons donc 
obtenir le couple instantané. Par contre, pour calculer le couple dû à l’inductance mutuelle, nous devons 



3.1 Etude comparatives entre MRVC et MRVNC 

Thèse de G. J. LI 69 

alimenter deux phases avec les mêmes courants constants, en soustrayant les couples dus aux inductances 
propres, nous pouvons obtenir le couple instantané dû à l’inductance mutuelle. Les résultats sont montrés 
sur la figure 3.20. Un accord relatif est observé entre les résultats numériques et ceux expérimentaux. Les 
couples dus aux autres phases ont les mêmes amplitudes que celui de la phase A mais avec un déphasage 
angulaire d’un tiers de la période électrique. 

  

(a) couple dû à LA de la MRVC (b) couple dû à LA de la MRVNC 

  

(c) couple dû à MBA de la MRV  

conventionnelle 

(d) couple dû à MBA de la MRVNC 

Figure 3.20  Couple dû à l’inductance propre et celui dû à l’inductance mutuelle obtenus par la méthode 

des EF 2D et par les essais expérimentaux. 

3.1.6.2 Couples totaux des MRV alimentées avec des courants sinusoïdaux 

    Afin d’obtenir le couple moyen en fonction de la densité du courant efficace, la stratégie de la 
commande d’autopilotage est appliquée. Le banc d’essais est illustré à la figure 7.1 (voir ANNEXE) et le 
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schéma bloc de la commande est donné sur la figure 3.22, dans laquelle, la MRV est chargée par une 
MCC. iabc sont les courants des trois phases de la MRV, leurs formes sont sinusoïdales. CMRV et CMCC sont 
respectivement les couples produits par la MRV et par la MCC tandis que Cméca est le couple dû aux pertes 
mécaniques de la MRV et de la MCC.  

 

 

Figure 3.21  Schématisation montrant le détail pour mesurer le couple en fonction du courant efficace 

sans utiliser le couplemètre.  

 

    Pour mesurer Cméca, nous faisons tourner la MCC entrainant la MRV à vide et le couple produit par la 
MCC est Cméca. Enfin, si nous alimentons la MRV avec des courants sinusoïdaux, nous pouvons obtenir le 
couple CMRV par 

�ÉËÌ � ��éS� � �É¨¨ Eq. 3.14 

    Les couples moyens en fonction de la densité du courant efficace pour la MRVC et la MRVNC sont 
obtenus et illustrés sur la figure 3.23. Un très bon accord est observé entre les résultats expérimentaux et 
ceux simulés. Finalement, nous pouvons confirmer qu’en variant la combinaison des bobinages, les 
performances électromagnétiques de la MRV peut être fortement améliorée. Durant le processus des 
essais, puisque nous devons alimenter la machine avec des densités de courant élevées, nous avons utilisé 
un ventilateur pour refroidir la machine à l’extérieur. De plus, lorsque les densités de courant sont élevées, 
les mesures sont faites rapidement (inférieur à 20 secondes) pour que la température ne dépasse pas la 
limite supportable des isolants des conducteurs dans les encoches. 

 

 

Figure 3.22  Schéma de contrôle des MRV en utilisant l’autopilotage, Iref représente les trois courants de 

consigne, Imes représente les trois courants de mesure. 
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Figure 3.23  Couples moyens en fonction de la densité du courant efficace simulés et mesurés pour la 

MRVC et la MRVNC. 

3.1.7 Conclusion 

    Dans cette partie, nous avons présenté deux MRV, l’une est nommée MRV Conventionnelle (MRVC), 
l’autre est MRV non-conventionnelle (MRVNC). La différence principale entre les deux MRV est la 
distribution du courant dans les encoches statoriques. Pour la MRVC, la distribution du courant est non-
périodique tandis que pour la MRVNC, la distribution du courant est périodique. Ce changement de 
distribution du courant amène des changements pour les études de la MRV. Généralement, pour la MRV 
avec une distribution conventionnelle du courant, les flux mutuels ou les inductances mutuelles sont 
souvent considérablement faibles et négligeables devant les flux propres ou les inductances propres. Par 
contre, pour la MRVNC, les inductances mutuelles ne sont plus négligeables parce que ses valeurs sont 
quasiment égales à la moitié de celles des inductances propres. De plus, si nous choisissons proprement le 
mode d’excitation des trois phases de la MRVNC, ces inductances mutuelles pourraient avoir une 
contribution très importante pour produire un couple moyen élevé. La MRVNC est beaucoup moins 
sensible à la saturation magnétique en raison de la distribution séparée des flux dans la machine. Grâce à 
cette caractéristique, la MRVNC pourrait être utilisée pour des applications dans lesquelles un fort couple 
de démarrage est demandé.  

    Deux circuits de contrôle différents sont utilisés pour alimenter les deux MRV. Les résultats numériques 
ont montré que si les machines sont alimentées avec des courants en créneaux, pour la MRVC, 
l’augmentation de l’angle de conduction pourrait augmenter le couple moyen à des densités de courant 
faibles. Par contre, au fur et à mesure que la densité de courant augmente, l’augmentation de l’angle de 
conduction peut aussi diminuer le couple moyen à cause de la saturation magnétique. Tandis que pour la 
MRVNC, l’augmentation de l’angle de conduction peut toujours augmenter le couple moyen aussi bien 
pour des densités de courant faibles que pour des densités de courant élevées. Pour les deux MRV, dont 
l’angle de conduction est de 180°, la MRVC est performante à de faibles densités de courant. Tandis qu’à 
des densités de courant élevées, la MRVNC peut produire plus de couple moyen et avec une ondulation de 
couple plus faible. 
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    Les MRV alimentées avec des courants sinusoïdaux ont été également étudiées. Sur toute la plage de la 
densité de courant, la MRVNC peut quasiment toujours produire plus de couple moyen que la MRVC. Par 
contre, il y a un grand écart de l’ondulation de couple entre les deux MRV. Les essais expérimentaux sont 
aussi menés afin de valider les calculs numériques et un très bon accord est observé entre les résultats. 
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3.2 Minimisation de l’ondulation de couple en modifiant la géométrie rotorique d’une MRVNC 

    Comme mentionné précédemment, les machines à réluctance variable ont attiré l’attention pour des 
applications critiques en raison de leur haute densité de couple, leur simplicité, leur robustesse et leur 
faible coût de fabrication [65,66,67]. Sans aimants permanents, ni bobinages au rotor, les MRV peuvent 
travailler dans des environnements extrêmes: haute température, haute pression, grande vitesse [1,68], etc.  

    Ces qualités font des MRV des candidates potentielles pour les applications telles que véhicule hybrides 
et aérospatiales. Pourtant, les structures à double saillance, les vibrations et le niveau du bruit acoustique 
des MRV sont plus élevés que les machines à aimants permanents et les machines à induction. Pour 
réduire l'émission de bruit acoustique et améliorer les performances électromagnétiques des MRV, 
beaucoup de solutions ont été étudiées, l’optimisation de la structure du moteur [69,70,71], l’optimisation 
de la stratégie de commande [72,73,74], etc.  

    Les études précédentes ont montré que la MRVNC peut améliorer les performances électromagnétiques 
au niveau du couple moyen. Par contre, elle a aussi amené un nouveau problème, l’augmentation de 
l’ondulation de couple. Ceci peut être problématique, car le niveau de vibration mécanique à faibles 
vitesses ainsi que le niveau de bruit acoustique peuvent augmenter. Cette augmentation de l’ondulation de 
couple pourrait limiter l’utilisation de la MRVNC dans des applications industrielles. Afin de minimiser 
cette ondulation de couple en maintenant le niveau du couple moyen, nous pouvons optimiser la stratégie 
de commande comme mentionné précédemment. Nous pouvons également faire varier la structure de la 
machine pour atteindre cet objectif. Dans cette partie, nous proposons une modification de la forme des 
dents rotoriques de manière à minimiser l’ondulation de couple. Avant de détailler cette méthode, nous 
allons tout d’abord étudier pour quelle raison la MRVNC va augmenter le niveau de l’ondulation de 
couple.  

3.2.1 Sources de forte ondulation de couple d’une MRVNC 

    Nous rappelons que la distribution des courants dans les encoches statoriques et la distribution des lignes 
de flux de la MRVNC sont illustrées sur la figure 3.1 (b) et (d). Les inductances mutuelles entre phases 
dues à la distribution de courant existent. Afin de profiter de ces inductances mutuelles de manière à 
maximiser le couple moyen, nous avons élargi la largeur des dents rotoriques. Par conséquent, il y a assez 
de matériau ferromagnétique pour faire traverser les flux mutuels entre phases. Par contre, avec un large 
pôle rotorique, le chevauchement entre le pôle rotorique et celui du stator est aussi large. Ainsi, sur une 
large plage de la position du rotor, les inductances propres et mutuelles restent constantes.  

    Les inductances propres et mutuelles en fonction de la position du rotor sont montrées sur la figure 3.24. 

Pour simplifier, nous avons pris seulement les inductances mutuelles £�b, £�S et £bS pour la 
démonstration car les autres inductances mutuelles sont identiques à ces trois inductances mutuelles pour 
la MRVNC. Nous avons remarqué que, de 0° à 30° (la période mécanique de la MRVNC 6/4 est 90°), 

l’inductance propre (�b) de la phase B et l’inductance mutuelle (£�S) entre la phase A et la phase C sont 
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quasiment constantes, tandis que de 30° à 60° et de 60° à 90°, l’inductance propre �� et l’inductance 

mutuelle £bS ainsi que l’inductance propre �S et l’inductance mutuelle £�b sont respectivement 
constantes. Or le couple instantané peut être obtenu par l’expression eq. 3.6, dont les valeurs dépendent 
directement des ratios de la variation de l’inductance propre ainsi que de l’inductance mutuelle au même 
courant d’alimentation. En conséquence, sur les intervalles de la position mécanique du rotor mentionnées 
précédemment (de 0°à 30°, de 30° à 60° et de 60° à 90°), les dérivées des inductances propres et mutuelles 
par rapport à la position du rotor pourraient être considérablement faibles, peut être nulles à certaines 
positions même si les valeurs des inductances propres et mutuelles (La, Mbc et Mcb, par exemple) sont 
maximales. 

 

Figure 3.24  Inductances propres et mutuelles en fonction de la position du rotor pour différentes phases 

(phases A, B et C) alimentées avec une densité de courant constante, dont la valeur est v � 5©/@@². 

    Les dérivées des inductances propres et mutuelles par rapport à la position du rotor sont illustrées sur la 
figure 3.25. Nous avons remarqué que les amplitudes des dérivées des inductances propres [figure 3.25 (a)] 
sont similaires à celles des inductances mutuelles [figure 3.25 (b)]. Ainsi, à la même densité de courant et 
connaissant l’expression générale du couple (voir l’eq. 3.6), les couples dus aux inductances mutuelles sont 
théoriquement deux fois plus élevées que ceux dus aux inductances propres, c’est la raison pour laquelle la 
MRVNC peut produire plus de couple moyen même avec des inductances propres plus faibles par rapport 
à la MRVC. Par contre, si nous voulons mieux profiter des inductances mutuelles, nous devons nous 
assurer qu’à n’importe quel moment, il y a au moins deux phases alimentées. Sinon, les couples produits 
par les inductances mutuelles seront nuls. 
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    D’après la figure 3.25, il est clair qu’à des positions du rotor telles que 0°, 30°, 60° et 90°, les dérivées 
des inductances propres et mutuelles diminuent simultanément vers zéro. En conséquence, aux régions 
adjacentes des positions en question, il y aura une très forte chute du couple instantané total de la 
MRVNC. Ceci a expliqué aussi l’ondulation de couple plus élevée de la MRVNC. 

  

(a) dérivées des inductances propres (b) dérivées des inductances mutuelles 

Figure 3.25  Dérivées des inductances par rapport à la position du rotor de la MRVNC à la densité de 

courant v � 5©/@@².  

    Comme une faible ondulation de couple est demandée pour l’application VSV, la minimisation de 
l’ondulation de couple devient donc nécessaire. Heureusement, il existe plusieurs méthodes afin de 
minimiser l’ondulation de couple : la méthode électrique, modifier proprement l’onde de courant est 
souvent utilisé [75,76] ; la méthode mécanique, le changement de la structure du stator et/ou du rotor peut 
être appliqué [77]. Dans cette partie, nous allons proposer une méthode en modifiant la structure du rotor 
afin de minimiser l’ondulation de couple en maintenant le niveau du couple moyen constant. Les détails de 
cette méthode seront décrits dans les parties suivantes. 

3.2.2 Méthode de la réduction de l’ondulation de couple 

    Comme discuté dans les parties précédentes, nous savons que même si la MRVNC peut produire plus de 
couple moyen que la MRVC, mais la forte chute du couple instantané à certaines positions du rotor cause 
une forte augmentation de l’ondulation de couple. Cette forte ondulation de couple empêche l’utilisation de 
la MRVNC dans certaines applications industrielles. Sachant que cette forte ondulation de couple est 
causée principalement par le fait que toutes les dérivées des inductances propres et mutuelles chutent 
simultanément vers zéro à certaines positions du rotor. L’idée est de séparer les zones où toutes les 

dérivées des inductances par rapport à la position du rotor égales à zéro (�� ��⁄ � 0 et �£ ��⁄ � 0) afin 
qu’elles puissent être réparties à différentes positions du rotor. Ainsi, avec les courants sinusoïdaux, nous 
pouvons garder les couples instantanés maximaux en augmentant les couples instantanés minimaux et 
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l’ondulation de couple peut être finalement diminuée.  

    Pour séparer les dérivées nulles des inductances propres et mutuelles, nous avons pensé à entailler une 
partie des dents rotoriques afin de déformer la distribution des lignes de flux. La vue en coupe de la 
machine est illustrée sur la figure 3.26. Pour simplifier, la partie entaillée est nommée ‘‘Zone Entaillée’’  

(ZE), dont la forme est triangulaire. Bien évidemment, il y a d’autres formes qui pourraient être adoptées, 
les lecteurs peuvent consulter la référence [78]. Si nous voulons éviter la turbulence causant les pertes 
mécaniques ainsi que les vibrations additionnelles à hautes vitesses, nous pouvons aussi remplir cette zone 
entaillée par des matériaux amagnétiques.  

  

(a) vue en coupe de la machine (b) distribution des lignes de flux pour la densité de 

courant v � 5©/@@² 

  

(c) distribution des lignes de flux pour la densité de 

courant v � 20©/@@² 

(d) distribution des lignes de flux pour la densité de 

courant v � 40©/@@² 

Figure 3.26  Nouvelle structure de la MRVNC avec la modification du rotor et les distributions des lignes 

de flux pour différentes densités de courant. 
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    L’apparence de ces zones entaillées dans les dents rotoriques pourraient aussi amener des problèmes 
mécaniques ; la robustesse mécanique peut être dégradée. L’influence de l’apparence de cette zone 
entaillée sur la robustesse mécanique sera étudiée dans la suite de ce mémoire, l’objectif est de s’assurer 
que la machine peut atteindre la vitesse prévue sans avoir des problèmes mécaniques. 

    Sur la figure 3.26 (b), à la position de conjonction, lorsque la phase A alimentée avec une densité de 

courant constante (v � 5©/@@²), les lignes de flux ne traversent quasiment pas la zone entaillée. Par 
contre, sur les figure 3.26 (c) et (d), la densité de courant augmente et il y a de plus en plus de flux 
traversent la zone entaillée. C’est principalement dû à la caractéristique non-sensible à la saturation 

magnétique. Car, à des densités de courant faibles (v � 5©/@@²), la machine n’est pas encore saturée et 
l’air dans la zone entaillée a une influence faible sur la distribution des lignes de flux. Par contre, au fur et 

à mesure que la densité de courant augmente (v � 40©/@@²), la MRVNC devient saturée et la 
perméabilité relative du fer commence à diminuer. Par conséquent, la réluctance magnétique du fer 
augmente et les lignes de flux sont forcées de traverser les zones entaillées [figure 3.26 (c) et (d)]. 
Finalement, les trajectoires des lignes de flux sont modifiées comme prévu. Afin d’analyser l’influence de 
cette modification de trajectoire sur la séparation des zones mortes des dérivées des inductances, nous 
allons dans la suite étudier les inductances propres et mutuelles ainsi que leurs dérivées par rapport à la 
position du rotor après la modification de la géométrie du rotor. 

3.2.3 Flux propres et mutuels de la MRV modifiée 

    Nous considérons que la machine tourne dans le sens trigonométrique et seulement la phase A est 
alimentée avec un courant constant. Les flux propres et mutuels en fonction de la position du rotor pour 
différentes valeurs de la densité de courant sont montrés sur la figure 3.27, dont l’analyse harmonique est 
réalisée pour le flux propre de la phase A. Nous pouvons remarquer qu’à des densités de courant élevées 

(v � 40©/@@²), les formes d’onde des flux propres ainsi que celles des flux mutuels sont plus 

sinusoïdales que celles à des densités de courant faibles (v � 5©/@@²). D’après l’analyse harmonique du 
flux propre de la phase A, nous avons trouvé qu’à des densités de courant élevées, l’onde du flux de la 
phase A possède moins d’harmoniques d’ordres élevés. Ceci rend finalement les formes d’onde des flux 
plus sinusoïdales.  

    En comparaison avec les résultats montrés sur la figure 3.24, nous avons remarqué qu’à des densités de 
courants faibles, le flux de la phase A de la MRVNC avec des zones entaillées a des intervalles similaires, 
sur lesquelles, certains flux propres et mutuels sont constants. Comme ce qui est discuté précédemment, les 
dérivées des inductances sur ces positions en question seront nulles. Par conséquent, ceci ne va pas 
minimiser l’ondulation de couple. Par contre, à des densités de courant élevées [figure 3.27 (b)], les 
intervalles sur lesquelles les flux sont constants disparaissent. Par voie de conséquence, il n’y a pas 
d’intervalles larges sur lesquelles les dérivées des inductances sont nulles. Ceci est donc très intéressant 
pour minimiser l’ondulation de couple. Idéalement, nous pouvons dans certains cas, augmenter aussi le 

couple moyen [��] � 1 2 · ����Y � ��XU�⁄ ], car nous avons maintenu le couple maximal (���Y) inchangé 

en augmentant le couple minimal (��XU). 
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(a) flux pour la densité de courant v � 5©/@@² (b) flux pour la densité de courant v � 40©/@@² 

  

(c) analyses harmoniques pour v � 5©/@@² (d) analyses harmoniques pour v � 40©/@@² 

Figure 3.27  Flux des trois phases en fonction de la position du rotor et leurs analyses harmoniques de la 

MRVNC avec zones entaillées en alimentant la phase A avec de différents courants constants.  

3.2.4 Dérivées des inductances propres et mutuelles 

    Afin d’étudier les influences des zones entaillées sur les dérivées des inductances propres et mutuelles 
par rapport à la position du rotor, nous avons alimenté chaque phase indépendamment avec un courant 
constant. Comme mentionné précédemment que, à des densités de courant faibles, les ondes des flux 
propres et mutuels sont similaires à celles de la MRVNC sans zones entaillées. Ainsi, les dérivés des 
inductances propres et mutuelles par rapport à la position du rotor seront-elles aussi similaires à celles de la 
MRVNC sans zones entaillées. Pour simplifier, seules les dérivées des inductances propres et mutuelles 

par rapport à la position du rotor à la densité de courant v � 40 ©/@@² ont été étudiées.  

    Les résultats numériques obtenus par les calculs EF 2D sont montrés sur la figure 3.28, nous pouvons 
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aussi remarquer que les formes d’onde des dérivées des inductances sont plus sinusoïdales que celles de la 
MRVNC sans zones entaillées (figure 3.25). De plus, sur n’importe quel intervalle, les dérivées des 
inductances des trois phases ne sont jamais simultanément nulles. Ainsi, les zones mortes des dérivées des 
inductances propres et mutuelles sont séparées et, les chutes du couple instantané sur certaines positions 
pourraient être moins fortes que la MRVNC sans zones entaillées. De plus, nous avons aussi remarqué que 
les amplitudes des dérivées des inductances propres et mutuelles de la MRVNC avec zones entaillées aussi 
bien que sans zones entaillées sont similaires. Nous pouvons constater qu’aux mêmes densités de courant, 
les couples instantanés maximaux produits par les deux machines peuvent eux aussi être similaires. Nous 
pouvons donc conclure qu’avec des couples maximaux similaires et des couples minimaux plus élevés, la 
MRVNC avec zones entaillées aurait une ondulation de couple plus faible que celle sans zones entaillées. 
Afin de vérifier ceci, les couples moyens et les ondulations du couple sont calculés pour différentes 
dimensions de la zone entaillée. 

  

(a) dérivées des inductances propres (b) dérivées des inductances mutuelles 

Figure 3.28  Dérivées des inductances propres et mutuelles par rapport à la position du rotor de la 

MRVNC avec zones entaillées, dont la phase A est alimentée avec des courants constants (40 A/mm²). 

3.2.5 Etude paramétrique de la zone entaillée 

    Dans cette partie, seules les dimensions de la zone entaillée sont choisies comme des variables, tous les 
autres paramètres comme les dimensions du stator sont identiques dans les MRVNC avec ou sans zones 
entaillées. Puisque les quatre dents rotoriques sont symétriques, nous pouvons donc n’utiliser qu’une dent 
afin de simplifier la démonstration.  

    La vue en coupe de la dent avec zone entaillée est montrée sur la figure 3.29 et les paramètres de la 
machine avec zones entaillées sont donnés dans le tableau 3.1. Les paramètres variables sont 
respectivement la profondeur de la zone entaillée (Lair), la largeur de l’ouverture de la zone entaillée 
(Louverture) et la distance entre la zone entaillée et la surface de dent rotorique (Lfer) comme montré sur la 
figure 3.29.  Lair peut varier de 1,8 mm à 15,8 mm avec un pas de variation de 2 mm ; Louverture peut varier 
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de 0,25 mm à 5,25 mm avec un pas de variation de 1 mm et Lfer peut varier de 0,1mm à 4,9 mm avec un 
pas de variation de 0,8 mm. Bien évidemment, si nous voulons optimiser la machine, il nous faut utiliser 
des algorithmes avancés. Comme ceci n’est pas l’objectif principal dans ce chapitre, nous n’allons pas 
détailler ce point. 

 

 

Figure 3.29  Vue en coupe et dimensions à étudier de la zone entaillée de la MRVNC 

 

 

Tableau 3.1  Paramètres de la MRVNC avec zone entaillée 

Nombre de phases 3 

Nombre de pôles statoriques 6 

Nombre de pôles rotoriques 4 

Nombre de spires d’une phase 80 

Longueur active (mm) 60  

Diamètre externe du stator (mm) 90  

Diamètre externe du rotor (mm) 51  

Diamètre de l’arbre (mm) 20  

Epaisseur de l’entrefer (mm) 0,2  

Largeur de dent rotorique (mm) 17,6  

Hauteur de dent rotorique (mm) 8,2  
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3.2.5.1 Influence de la profondeur de la zone entaillée (Lair) 

    Dans cette partie, en tant que première étape, les choix des paramètres Lfer et Louverture pourraient être 
aléatoires. Pour simplifier, une valeur initiale 3,75 mm est choisie pour les deux paramètres. Les trois 
phases de la machine sont alimentées avec des courants sinusoïdaux [64]. Les résultats numériques du 
couple moyen et de l’ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace pour différentes 
Lair sont montrés sur la figure 3.30. Nous avons remarqué que lorsque Lair = 15,8 mm, la trajectoire de flux 
est limitée dans une section très étroite dans les dents rotoriques. Ainsi, même à des densités de courant 
très faibles, il n’y a pas assez de matériaux ferromagnétiques dans les dents rotoriques. Donc, la chute du 
couple moyen et l’augmentation de l’ondulation de couple sont considérablement grandes. En revanche, 
lorsque Lair = 1,8 mm, il n’y a quasiment pas de différence entre les MRVNC avec ou sans zone entaillée 
sur le couple moyen et sur l’ondulation de couple. Comme discuté précédemment, l’ondulation de couple 
devient plus élevée tandis que le couple moyen change légèrement. Après la comparaison entre les 
résultats sur la figure 3.30, nous avons finalement choisi Lair = 5,8 mm pour les calculs dans les étapes 
suivantes.  

 

  

(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.30  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de la 

MRVNC avec des zones entaillées, dont Lair est variable. 

 

3.2.5.2 Influence de la largeur de l’ouverture de la zone entaillée (Louverture) 

    Dans cette partie, la seule variable est Louverture, Lair et Lfer sont constantes et égales respectivement à 5,8 
mm et à 3,75 mm. Les résultats numériques de couple moyen et d’ondulation du couple en fonction de la 
densité du courant efficace sont montrés sur la figure 3.31. Après la comparaison, sur toute la plage de 
Louverture, le couple moyen change très légèrement tandis que l’influence de Louverture est plutôt concentrée 
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sur l’ondulation de couple. Avec le compromis entre un couple moyen plus élevé et une ondulation de 
couple plus faible, Louverture = 3,25 mm est finalement choisie pour les calculs dans les parties suivantes. 

 

  

(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.31  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de la 

MRVNC avec des zones entaillées, dont Louverture est variable. 

 

3.2.5.3 Influence de la distance entre la zone entaillée et la surface de dent rotorique (L fer) 

    Dans cette étape, Lair et Louverture sont égales respectivement à 5,8 mm et à 3,25 mm et la seule variable 
devient Lfer. Comme dans les parties précédentes, nous avons aussi effectué des calculs numériques, dont 
les résultats du couple moyen et de l’ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace 
sont illustrés sur la figure 3.32. Nous avons remarqué que l’influence de Lfer sur le couple moyen est très 
modeste comme celle de Louverture. Par contre, son influence sur l’ondulation de couple est significative, par 

exemple, à la densité du courant efficace v � 40©/@@², l’ondulation de couple à Lfer = 0,1 mm (95%) est 
quasiment 4 fois plus élevée que celle à Lfer = 4,1 mm où l’ondulation de couple est minimale. Ainsi, après 
trois étapes de calcul, nous avons fixé finalement les dimensions de la zone entaillée comme Lair = 5,8 mm, 
Louverture = 3,25 mm et Liron = 4,1 mm pour les études suivantes. 
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(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.32  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de la 

MRVNC avec des zones entaillées, dont Lfer est variable. 

 

3.2.5.4 Comparaison entre les MRVNC avec et sans zones entaillées 

    Afin d’assurer que toutes les comparaisons entre la MRVNC avec zones entaillées et celle sans zones 
entaillées soit raisonnables, toutes les dimensions des ces deux machines sont choisies identiques comme 
indiquées dans le tableau 3.1. De plus, il faut noter que les deux machines sont alimentée avec des courants 
sinusoïdaux et la densité du courant efficace varie de 1 A/mm² à 41 A/mm². Les résultats numériques du 
couple moyen et de l’ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de ces deux 
machines sont montrés sur la figure 3.33. Nous avons remarqué que les zones entaillées ont des influences 

très modestes sur le couple moyen. A faibles densités du courant efficace (v�ÍÍ � 25 ©/@@²), le couple 

moyen de la MRVNC sans zone entaillée est légèrement plus élevé que celui de la MRVNC avec zones 
entaillées. Tandis qu’à haute densité du courant efficace, le couple moyen de la MRVNC avec zones 
entaillées devient légèrement plus élevé. Mais les différences du couple moyen entre les deux machines 
sont pratiquement négligeables. Par contre, l’influence des zones entaillées sur l’ondulation de couple est 
significative. Aussi bien à faible densité du courant efficace qu’à haute densité du courant efficace, 
l’ondulation de couple de la MRVNC sans zones entaillées est toujours plus élevée que celle de la 
MRVNC avec zones entaillées. Surtout lorsque les densités de courant se trouvent sur la plage entre 10 
A/mm² et 25 A/mm², l’ondulation de couple de la MRVNC avec zones entaillées est quasiment 5 fois plus 
faible que celle de la MRVNC sans zones entaillées. Avec un couple similaire et une ondulation de couple 
beaucoup plus faible, la MRVNC avec zones entaillées sera très intéressante pour les applications pour 
lesquelles un fort couple moyen et une faible ondulation de couple sont demandés. 
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(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 3.33  Comparaison entre les MRV avec et sans zones entaillées en termes du couple moyen et de 

l’ondulation de couple.  

 

3.2.6 Caractéristique mécanique d’une MRVNC avec zones entaillées 

    Comme discuté dans les parties précédentes, à cause de la force centrifuge élevée s’exerçant sur le rotor 
[5], les zones entaillées dans les dents rotoriques pourraient poser des problèmes mécaniques lorsque la 
vitesse de la machine est élevée : déflection du pôle rotorique vers l’entrefer, déformation irréversible ou la 
rupture de dent rotorique, etc. Afin de prédire le niveau de déflection et de calculer la vitesse maximale 
admissible du rotor, des calculs analytiques sont réalisés et validés par la méthode des EF 2D. 

    Comme montré sur la figure 3.29, la structure irrégulière du rotor rend les calculs analytiques précis très 
complexes et un rotor équivalent simplifié nous paraît nécessaire (figure 3.34). Pour le rotor équivalent, 
qui va subir la force mécanique centrifuge. Les dimensions des zones entaillées sont identiques à celles sur 
la partie 3.2.5. Les effets des forces électromagnétiques sont négligeables et la force mécanique centrifuge 

est concentrée au le rotor [79]. Sur la figure 3.34, l’aire de la section équivalente (©�
VX]) de la MRVNC 

avec zones entaillées peut être calculée comme ci-dessous : 

©�
VX] � �DR�
VX]_�YW� � R�
VX]_XUW� K avec R�
VX]_XUW � RW^X Eq. 3.15 

Où RW^X, R�
VX]_XUW et R�
VX]_�YW sont respectivement le rayon de l’angle interne de la zone entaillée, le 

rayon interne et le rayon externe du rotor équivalent. Le rayon de l’angle interne est choisi égal au rayon 
interne du rotor équivalent, car la contrainte mécanique sur l’angle interne est la plus importante. Avec 

l’eq. 3.15 et en gardant la longueur active constante, la densité massique équivalente (L�
VX]) peut être 

déduit de : 
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L�
VX] � ©Í�^©�
VX] · LÍ�^ Eq. 3.16 

Où ©Í�^ et LÍ�^ sont respectivement l’aire et la densité massique de la section réelle du rotor. Finalement, 

la contrainte mécanique équivalente maximale peut s’écrire comme suit : 

¡�
VX] � �R�
VX]_�YW � R�
VX]_XUW2 �� · Ω��Y� · L�
VX] Eq. 3.17 

Où Ω��Y est la vitesse mécanique maximale. 

 

 

Figure 3.34  Dimensions de la section réelle et de la section équivalente de la MRVNC avec zones 

entaillées  

 

    En comparant avec la forme de la zone entaillée triangulaire du rotor réel, la contrainte mécanique de la 
bordure ronde interne du rotor équivalent devrait être multipliée par un facteur 3 afin d’obtenir la 
contrainte mécanique maximale dans le rotor réel comme suit : 

¡��Y � 3 · ¡�
VX] Eq. 3.18 

Où ¡��Y est la contrainte mécanique maximale à l’angle interne de la zone entaillée. Avec le critère de 

Von Mises, la contrainte mécanique maximale doit être inférieure à la limite d'élasticité RNe.� (¡��Y �RNe.�) afin que la déflection de matériau puisse rester dans le domaine élastique. Les calculs analytiques 

ainsi que numériques sont réalisés et les résultats et les paramètres géométriques du rotor équivalent sont 
donnés dans le tableau 3.2 [15].  
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Tableau 3.2  Résultats analytiques et numériques de la MRVNC avec zones entaillées ainsi que ses 

paramètres géométriques 

Rayon interne équivalent du rotor (R�
VX]_XUW) (mm) 20,12  

Rayon interne équivalent du rotor (R�
VX]_�YW) (mm) 25,5  

Aire de la section équivalente du rotor (©�
VX]) (mm²) 771  

Densité massique équivalente (L�
VX]) (g/cm3) 12,574  

Contrainte mécanique équivalente maximale (¡�
VX]) (analytical) (GPa) 0,0833  

Contrainte mécanique équivalente maximale (¡�
VX]) (EF 2D) (GPa) 0,0943  

Matériaux Co-Fe 50 

Limite d'élasticité (RNe.�) (GPa) 0,25  

Contrainte mécanique réelle maximale (¡��Y) (EF 2D) (GPa) 0,22  

Module de Young (GPa) 210  

Vitesse maximale (ΩÎÏÐ) (tr/min) 34 075  

 

 

  

(a) contrainte de Von Mises (b) déplacement de dent rotorique 

Figure 3.35  Contraintes de Von Mises du rotor réel et du rotor équivalent ainsi que le déplacement radial 

de la dent avec zones entaillées vers l’entrefer à la vitesse mécanique du rotor de Ñ��Y � 34 075 >?/@AB.  

 

    La vérification numérique est aussi illustrée sur la figure 3.35. Après la comparaison entre la figure 3.35 
et le tableau 3.2, un très bon accord est observé entre les résultats numériques et analytiques. A la vitesse 

mécanique maximale de Ω��Y � 34 075 >?/@AB, la contrainte mécanique maximale à l’angle interne de 

la zone entaillée est de 0,22 GPa, qui est inférieure à 0,25 GPa [limite d'élasticité (RNe.�)], l’écart entre les 
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deux est de 11,4%. Pour le rotor équivalent, la contrainte mécanique maximale sur le rayon interne est de 
0,094 GPa, par rapport à la contrainte équivalente maximale (0,83 GPa), l’écart est de 11,3%. De plus, le 

déplacement radial de la dent rotorique vers l’entrefer n’est que 7,8 r@ [figure 3.35 (b)], qui n’est que 4% 

de l’épaisseur de l’entrefer (0,2 mm). Par conséquent, avec cette vitesse mécanique maximale de Ω��Y �34 075 >?/@AB, la présence des zones entaillées ne va pas poser de problèmes mécaniques pour la 
machine.  

    Généralement, pour l’utilisation pratique, afin de garantir la robustesse mécanique, nous laissons 
souvent une marge entre la vitesse utilisée et la vitesse mécanique maximale calculée. Cette marge de 
vitesse représente souvent la moitié de la vitesse maximale calculée. Pour les formes de la zone entaillée, 
d’autres choix peuvent être adoptés, la forme ronde de l’angle interne peut être utilisée au lieu de l’angle 
triangulaire, par exemple [79]. 

3.2.7 Conclusion 

    Dans cette partie, une méthode pour diminuer l'ondulation de couple de la MRVNC a été développée, 
dont le principe est d’insérer une zone entaillée triangulaire dans chaque pôle du rotor. La comparaison 
entre la MRVNC sans zones entaillées et celle avec zones entaillées en termes des flux propres et mutuels, 
des dérivées des inductances propres et mutuelles par rapport à la position du rotor, du couple moyen ainsi 
que de l’ondulation de couple a été effectuée. 

    Les résultats numériques obtenus par la méthode des Eléments Finis 2D (EF 2D) ont été présentés. Avec 
les dimensions initiales des zones entaillées, les ondes de flux ainsi que les dérivées des inductances 
propres et mutuelles par rapport à la position du rotor de la MRVNC avec zones entaillées sont plus 
sinusoïdales que celles de la MRVNC sans zones entaillées. De plus, avec les zones entaillées sur les dents 
rotoriques, le problème tel que toutes les dérivées des inductances propres et mutuelles chutent 
simultanément vers zéro est surmonté. 

    Les influences des dimensions de la zone entaillée sur le couple moyen et sur l’ondulation de couple 
sont également analysées. Les résultats numériques ont montré que la profondeur de la zone entaillée (Lair) 
a une influence considérablement importante aussi bien sur le couple moyen que sur l’ondulation de 
couple. En revanche, la largeur de l’ouverture de la zone entaillée (Louverture) et la distance entre la zone 
entaillée et la surface de dent rotorique (Lfer) ont des influences modestes sur le couple moyen mais des 
influences significatives sur l’ondulation de couple.  

    Après les études paramétriques, la comparaison entre les deux machines ont montré que sur toute la 
plage de la densité du courant efficace, le couple moyen de la MRVNC avec zones entaillées est similaire à 
celui de la MRVNC sans zones entaillées. Pourtant, l’ondulation de couple de la MRVNC avec zones 
entaillées est toujours plus faible que celle de la MRVNC sans zones entaillées. Les études sur la 
robustesse mécanique de la MRVNC avec zones entaillées sont aussi réalisées, ce qui nous permet de 
prédire sa vitesse maximale admissible, dont la valeur est de 34 075 tr/min. 
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3.3 Etude thermique transitoire sur cycle de fonctionnement des MRV 

    En raison de ses inductances mutuelles, la MRVNC peut produire plus de couple moyen mais avec une 
ondulation de couple similaire à celle de la MRVC. Sachant que les contraintes thermiques pour 
l’application sont strictes, les seules performances électromagnétiques élevées ne sont pas suffisantes. 
Ainsi, la machine électrique doit respecter les contraintes thermiques et avoir de meilleures performances 
électromagnétiques afin qu’elle puisse être exploitable pour l’application VSV. Dans les machines 
électriques, les contraintes thermiques sont liées directement aux pertes dans la machine, car avec le même 
système de refroidissement, plus de pertes implique plus de sources de chaleur et conduit à plus 
d’évolutions des températures. Afin de ne pas violer les contraintes thermiques, il faut minimiser les pertes 
(les pertes fer, les pertes Joule, les pertes mécaniques, etc.) en maintenant le niveau des performances 
électromagnétiques inchangé.  

    Dans nos études, les pertes mécaniques dans les machines ne sont pas prises comptes, nous nous 
intéressons plutôt aux pertes fer et aux pertes Joule. Dans ce mémoire, les pertes fer et les pertes Joule sur 
un cycle de fonctionnement des MRV seront tout d’abord calculées. En se basant sur les pertes sur un 
cycle de fonctionnement, des études thermiques dynamiques vont enfin être réalisées. La méthode sur les 
analyses thermo-électromagnétiques couplées sur cycle de fonctionnement des machines électriques est 
donnée sur la figure 3.36. Cette méthode est basée sur une caractérisation statique préalable par la méthode 

des EF 2D d’une machine électrique en calculant, pour chaque position du rotor (�) et chaque densité du 
courant efficace (Jeff), les valeurs du couple et les deux composantes (radiale et tangentielle) de l’induction 

magnétique (Br et �«) et, ceci pour chaque élément du maillage. Ces résultats servent pour la suite, dans 
des calculs analytiques et numériques à la détermination des valeurs des pertes Joule et des pertes fer 
instantanées ainsi que des échauffements pour n’importe quel cycle de fonctionnement. Le détail sur cette 
méthode sera donné dans les parties suivantes. 

3.3.1 Modélisation des pertes fer et Joule sur cycle de fonctionnement 

3.3.1.1 Pertes Joule sur un cycle de fonctionnement 

    Afin de calculer les pertes fer et les pertes Joule sur un cycle de fonctionnement de VSV, nous avons 
besoin du couple (correspondant aux pertes Joule instantanées) instantané et de la vitesse instantanée 
(correspondant aux pertes fer instantanées) sur un cycle de fonctionnement, qui est donné sur la figure 1.1 
(b). Les valeurs du couple maximal et minimal sont respectivement de 7 Nm et de 0,35 Nm tandis que les 
vitesses maximale et minimale sont respectivement de 8000 tr/min et de 0 tr/min. Pour calculer les pertes 
Joule, nous avons l’expression suivante: 

j¢ � ? · v�ÍÍ� · qSV Eq. 3.19 

Où r (Ωm), Jeff (A/m²) et Vcu (m3) sont respectivement la résistivité électrique (qui est considérée comme 
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indépendante de la variation de température, dont la valeur est prise pour la température égale à 200°C), la 
densité du courant efficace dépendant du couple moyen et qui peut être obtenue par la méthode des EF 2D 
[figure 3.37 (a)], le volume du cuivre dans les encoches du stator.  

    Avec la méthode des EF 2D, nous pouvons calculer le couple moyen en fonction de la densité du 
courant efficace en prenant en compte de la saturation magnétique. Une fois que nous avons les résultats 
numériques du couple moyen en fonction de la densité du courant efficace, nous pouvons établir aisément 

la relation analytique [��] � Ò�v�ÍÍ�] entre le couple moyen et la densité du courant efficace avec la 

méthode Basic Fitting (MATLAB), dont l’expression analytique s’écrit comme suit : 

 

��] � xuv�ÍÍ � x�v�ÍÍ� � Ó � xUv�ÍÍX  avec A p 3 Eq. 3.20 

 

Cav est le couple moyen calculé par la méthode des EF 2D, K1, K2 et Ki sont les constantes qui dépendent 
des types des machines et des leurs matériaux. En se basant sur l’eq. 3.20, nous pouvons aussi obtenir la 

densité du courant efficace pour différents couples moyens telle que v�ÍÍ � Òdu���]�. Sachant que le 

couple moyen [��] �>�] sur un cycle de fonctionnement est donné dans le cahier des charges [figure 1.1 

(b)], en utilisant l’eq. 3.20, les pertes Joule sur cycle de fonctionnement [jÔ�>�] peuvent être finalement 

obtenues. 

    Le couple moyen en fonction de la densité du courant efficace de la MRVC et de la MRVNC est donné 
à la figure 3.37 (a). La limite du couple maximal est fixée à 7 Nm, car le couple maximal pour 
l’application VSV est de 7 Nm. Nous avons trouvé que pour avoir un couple maximal de 7 Nm, la 
MRVNC a besoin d’une densité du courant efficace de 15 A/mm². Par contre, pour la MRVC, une densité 
du courant efficace de 39 A/mm² est nécessaire. Sachant que les volumes du cuivre de ces deux machines 
sont identiques, la MRVC aura des pertes Joule maximales plus élevées que celles de la MRVNC d’après 
l’expression eq. 3.19. Les pertes Joule instantanées sur un cycle de fonctionnement pour la MRVC ainsi 
que pour la MRVNC sont données à la figure 3.37 (b). Comme précédemment, les pertes Joule sont 
proportionnelles au carré de la densité du courant efficace et, pour obtenir un couple maximal de 7 Nm, la 
MRVC a besoin d’une densité du courant efficace 2,6 fois plus élevée que celle de la MRVNC. Ainsi, les 
pertes Joule maximales de la MRVNC pourraient être quasiment 6,8 fois plus faibles que celles de la 
MRVC. Ceci est illustré par les résultats de la figure 3.37 (b). Nous avons remarqué que sur un cycle de 
fonctionnement de VSV, les pertes Joule maximales ne durent que 200 secondes comme le couple 
maximal tandis que pour le reste du cycle, les pertes Joule sont beaucoup plus faibles. Ceci veut dire que 
l’échauffement dû aux pertes Joule sur un cycle de fonctionnement n’est pas constant, il est plutôt 
impulsionnel. 
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Figure 3.36  Organigramme montrant le détail du calcul des températures sur un cycle de fonctionnement 

en utilisant différents modèles thermiques transitoires. 
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(a) couple moyen  (b) pertes Joule   

Figure 3.37  Couple moyen et pertes Joule en fonction de la densité du courant efficace des deux MRV. 

3.3.1.2 Pertes fer sur un cycle de fonctionnement 

    Les pertes fer dans le stator ainsi que dans le rotor, comme une source de chaleur, doivent être calculées 
précisément afin de prédire l’évolution des températures dans la conception préliminaire. Les densités 

volumiques des pertes fer [�X�w @s⁄ �] dans le stator ainsi que dans le rotor sont calculées par l’expression 
générale comme ci-dessous [80], [81]: 

�X�w @s⁄ � � ÒXDa`u∆�NN � a`�∆�NN� K � a�ÒX Õ �O�O> �� �>Ö×Ø
e  Eq. 3.21 

Où  

fi (i = R, S) : Fréquence électrique du Rotor (R) ou du Stator (S), 

kh1 = 5 A/m et kh2 = 40 Am/Vs  : Coefficient des pertes fer par hystérésis, 

Bpp (T) : Valeur crête-à-crête de l’induction, 

ke=0,022 Am/V  : Coefficient des pertes par courant de Foucault. 

    D’après l’eq. 3.21, la densité volumique des pertes fer dépend de l’amplitude et de la variation des 
inductions magnétiques de tous les éléments du maillage du stator et du rotor ; celles-ci peuvent être 
calculées par la méthode EF 2D. Dans ce rapport, les coefficients des pertes fer par hystérésis et par 
courant de Foucault sont calculés à partir des caractéristiques des tôles magnétiques et la variation des 
densités de flux magnétiques rotoriques et statoriques est calculée par la méthode des EF 2D. Supposons 

que la vitesse de la machine est, Ω � 1?G�/t, les pertes fer par hystérésis et par courant de Foucault de 
tous les éléments du maillage peuvent être calculées en appliquant l’eq. 3.21, celles-ci sont en fonction de 

la densité du courant efficace [�` � ÒDv�ÍÍK et �� � Ò�v�ÍÍ�]. En connaissant la relation entre la densité du 

courant efficace et le couple moyen [v�ÍÍ � Òdu���]�], la relation analytique entre les deux composantes 
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des pertes fer et le couple moyen peut être établie. Celle-ci s’écrit �` � Ò���]� et �� � Ò���]�. En 

utilisant le couple moyen [��]�>�] et la vitesse du rotor [Ω�>�] en fonction du temps sur un cycle de 
fonctionnement, les pertes fer volumiques par hystérésis et par courant de Foucault de chaque élément du 
maillage peuvent être obtenues. En sommant les deux composantes des pertes fer de tous les éléments du 
rotor et du stator, les pertes fer volumiques du stator et du rotor sur un cycle de fonctionnement peuvent 

enfin être obtenues [� �t� et �Ë�>�]. Ces pertes fer et pertes Joule instantanées obtenues sont utilisées 
comme des sources de chaleur dans les modèles thermiques transitoires analytiques et numériques, pour 
calculer la variation des températures des différentes composantes du moteur sur cycle de fonctionnement. 
Les modèles thermiques transitoires seront détaillés dans la suite de cette partie. 

    Connaissant les volumes de fer statorique et rotorique, les pertes fer rotoriques et statoriques et donc les 
pertes fer totales dans la machine entière peuvent être calculées, celles-ci sont données à la figure 3.38. 

 

(a) Cahier des charges de l’application VSV: couple et vitesse sur un cycle de fonctionnement 

  

(b) pertes fer rotoriques (c) pertes fer statoriques 

Figure 3.38  Rappel du cahier des charges de l’application VSV et les pertes fer sur ce cycle de 

fonctionnement dans le rotor et dans le stator de la MRVC et de la MRVNC. 
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    La comparaison entre la MRVC et celle non-conventionnelle en termes des pertes fer maximales et 
moyennes, dans le rotor et dans le stator ainsi que dans la machine entière est donnée dans le tableau 3.3. 
Nous avons trouvé que les pertes fer maximales, moyennes dans le rotor, dans le stator ou dans la machine 
entière de la MRVC sont quasiment deux fois plus élevées que celles de la MRVNC. Du point de vue 
thermique, cette augmentation de pertes fer va donc provoquer plus d’augmentation des températures. 

 

Figure 3.39  Pertes fer totales sur un cycle de fonctionnement de la MRVC et de la MRVNC 

Tableau 3.3  Les pertes fer maximales, moyennes dans le stator, dans le rotor ainsi que dans la machine 

entière 

 MRVC MRVNC 

Pertes fer maximales dans le rotor (W) 12 5 

Pertes fer moyennes dans le rotor (W) 1,6 0,6 

Pertes fer maximales dans le stator (W) 30 13 

Pertes fer moyennes dans le stator (W) 3,8 1,9 

Pertes fer totales maximales (W) 42 18 

Pertes fer totales moyennes (W)  5,4 2,5 

 

    Comme montré sur la figure 3.41 (a) et (b), la fréquence des deux composantes de l’induction rotorique 
de la MRVC est deux fois plus faible que celle de la MRVNC. Par contre, leurs amplitudes sont beaucoup 
plus élevées, surtout l’amplitude crête à crête de la Br de la MRVC qui est quasiment quatre fois plus 
élevée que celle de la MRVNC. Ceci est la raison pour laquelle les pertes fer rotoriques de la MRVC sont 
plus élevées que celles de la MRVNC même avec une fréquence plus faible. Concernant les pertes 
statoriques, les résultats sur la figure 3.41 (c) et (d) ont montré que les fréquences des inductions 
statoriques des ces deux machines sont identiques. Par contre, les valeurs crête à crête des inductions 

statoriques (BÚ et BÛ) de la MRVC sont toutes plus élevées que celles de la MRVNC. Avec l’eq. 3.21, nous 
pouvons expliquer pourquoi la MRVC a plus de pertes fer statoriques. 
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Figure 3.40  Schématisation montrant les zones où nous récupérons les inductions �^ et �«. 

  

(a) MRVC rotor (b) MRVNC rotor 

  

(c) MRVC stator (d) MRVNC stator 

Figure 3.41  �^ et �« en fonction de la position du rotor récupérées dans les zones montrées sur la figure 

3.40 pour la MRVC et la MRVNC, v�ÍÍ � 1©/@@². 
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    Afin de mieux analyser les pertes fer statoriques de ces deux machines, nous avons aussi effectué une 
analyse harmonique. Comme mentionné dans les sections précédentes, les trois phases sont alimentées en 
courants sinusoïdaux et les harmoniques des flux dans une phase (la phase A est choisie dans nos études) 
en fonction de la densité du courant efficace pour ces deux machines sont montrés à la figure 3.42. Il est 
constaté que la MRVC a un troisième et un cinquième harmoniques importants. En revanche, les 
harmoniques de la MRVNC sont relativement faibles par rapport à ceux de la MRVC. Comme les 
fréquences fondamentales des densités de flux statoriques de ces deux machines sont identiques, la MRVC 
pourrait par conséquent avoir plus de pertes statoriques par hystérésis et par courant de Foucault. En outre, 
comme montré à la figure 3.42, au contraire de la MRVC, dans la MRVNC, les harmoniques du flux 
diminuent quand la densité du courant efficace augmente. Ainsi, à forts couples moyens et à faibles 
vitesses, les pertes fer statoriques de la MRVNC dues aux harmoniques pourraient être plus basses que 
celles de la MRVC. 

  

(a) MRVC (b) MRVNC 

Figure 3.42  Analyses harmoniques du flux dans une phase (phase A) lorsque les trois phases sont 

alimentées avec des courants sinusoïdaux.  

3.3.2 Modèle thermique transitoire sur cycle de fonctionnement 

3.3.2.1 Modèle thermique transitoire analytique : réseau de résistances thermiques 

   Comme mentionné dans la partie 7.3, la structure irrégulière de la machine peut être transformée en 
forme régulière, dont la résistance thermique est plus facile à calculer en utilisant un coefficient de 

transformation �W^. Car grâce à cette méthode de transformation, nous pouvons obtenir les résistances 
thermiques dans le système de coordonnées cartésiennes au lieu de résoudre les équations différentielles 
dans le système de coordonnées cylindriques, qui sont souvent plus compliquées.  

    Afin d’expliquer les calculs des résistances thermiques après la transformation, nous prenons deux zones 
rectangulaires constituées de deux matériaux différents comme exemple (figure 3.43). Pour simplifier, 
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nous imposons que la trajectoire du flux thermique est unidirectionnelle et suit l’axe x. La zone I est le 
siège de chaleur tandis qu’il n’y a pas de sources de chaleur dans la zone II . Dans la zone I, afin d’obtenir 
la résistance thermique dans l’axe x (sous hypothèse de 1D), nous devons résoudre l’équation de Poisson. 
Par contre, dans la zone II , l’équation de Laplace doit être résolue (figure 3.43). Avec les conditions aux 

limites [Neumann :�E OH OÜ⁄ � 0 (surface isolée pour les flux thermiques) et Dirichlet : T(H,y)=Ta] 
montrées à la figure 3.43, nous pouvons établir les expressions des résistances thermiques (RI et RII) pour 
les deux zones, qui s’écrivent comme ci-dessous : 

 

|~
�∆H � �H���Ü � �j¢/E  pour ÝÞBn �

∆H � �H���Ü � 0        pour ÝÞBn �� 7 ß �Rà � á2E$  pour ÝÞBn �
Ràà � áE$  pour ÝÞBn ��7 Eq. 3.22 

 

Où S est la surface de chaque zone dans le plan y-z, l est la longueur de chaque zone dans l’axe x tandis 

que E est la conductivité thermique de chaque zone. 

 

 

 

Figure 3.43  Zones simplifiées à étudier, Zone I : siège de chaleur, Zone II : sans sources de chaleur. 

 

 

    Après la transformation de la structure réelle de la MRV en une structure rectangulaire, nous pouvons 
obtenir toutes les dimensions de la MRV comme illustrées à la figure 3.44. Les paramètres sont décrits 
dans le tableau 3.4. 
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Tableau 3.4  Descriptions des paramètres illustrés à la figure 3.44 

                Endroit 

Paramètre 

Encoche 

statorique 

Encoche 

rotorique 

Culasse stator Dent stator Culasse rotor Dent rotor 

Largeur á�USTS`�_� á�USTS`�_^ á�USTS`�_� á��UW_� á�USTS`�_^ á��UW_^ 

Longueur h�USTS`�_� h�USTS`�_^ hSVZ����_� h�USTS`�_� hSVZ����_^ h�USTS`�_^ 

Conductivité 

thermique 
E�USTS`� E�X^ E�W�WT^ E�W�WT^ E^TWT^ E^TWT^ 

Chaleur massique o�USTS`� o�X^ o�W�WT^ o�W�WT^ o^TWT^ o^TWT^ 

Densité volumique  L�USTS`� L�X^ L�W�WT^ L�W�WT^ L^TWT^ L^TWT^ 

e est l’épaisseur de l’entrefer, dont la conductivité thermique est celle de l’air. E^TWT^ � E�W�WT^, o�W�WT^ � o^TWT^ et L�W�WT^ � L^TWT^ 

 

 

Figure 3.44  Paramètres de la MRV pour calculer les résistances thermiques et les capacités thermiques 

(1/12 de la MRV). 

 

    En utilisant la méthode indiquée par l’eq. 3.6 et par la figure 3.44, nous pouvons établir les expressions 
de toutes les résistances thermiques des différentes composantes de la MRV. Les capacités thermiques de 
toutes les composantes de la MRV peuvent être obtenues à l’aide de l’eq. 2.24. Le réseau de résistances 
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thermiques de la MRV en utilisant 1/12 de la machine est montré à la figure 3.45. Les expressions des 
résistances thermiques sont déterminées comme suit : 

 

Les résistances thermiques dans l’encoche statorique sont : 

|}~
}�R1 � R2 � 14 h�USTS`�_�E�USTS`� · á�USTS`�_� · �R3 � 12 á�USTS`�_�E�USTS`� · h�USTS`�_� · �          7 Eq. 3.23 

Les résistances thermiques dans la dent statorique sont : 

|}~
}�R4 � 12 á��UW_�E�W�WT^ · h�USTS`�_� · �     

R5 � R6 � 14 h�USTS`�_�E�W�WT^ · á��UW_� · �
7 Eq. 3.24 

Les résistances thermiques dans la culasse statorique sont : 

|}}
~
}}� R7 � R8 � 14 hSVZ����_�E�W�WT^ · á��UW_� · �         

R9 � 12 á��UW_� � á�USTS`�_�E�W�WT^ · hSVZ����_� · �                
R10 � R11 � 14 hSVZ����_�E�W�WT^ · á�USTS`�_� · �

7 Eq. 3.25 

Les résistances thermiques dues à la convection externe sont : 

|}~
}�R12 � 1h� · Dá�USTS`�_� · �K �W^

R13 � 1h� · Dá��UW_� · �K �W^      7 Eq. 3.26 

Les résistances thermiques dues à la convection dans l’entrefer sont : 

|}~
}�R14 � 1h� · Dá�USTS`�_� · �K · �W^ , R15 � 1h� · Dá�USTS`�_^ · �K                                             

R18 � 1h� · Dá��UW_� · �K · �W^ , R19 � 1h� · Dá��UW_^ · �K  et R20 � 1h� · Dh�USTS`�_^ · �K
7 Eq. 3.27 
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Les résistances thermiques dues à la conduction dans l’entrefer sont : 

|}~
}�R16 � n/2E�X^ · á�USTS`�_� · � · �W^ , R17 � n/2 � h�USTS`�_^E�X^ · á�USTS`�_^ · �R21 � n/2E�X^ · á��UW_� · � · �W^ , R22 � n/2E�X^ · á��UW_^ · �         7 Eq. 3.28 

Les résistances thermiques dans la dent rotorique sont : 

|}~
}�R23 � R25 � 14 h�USTS`�_^E^TWT^ · á��UW_^ · �R24 � 12 á��UW_^E^TWT^ · h�USTS`�_^ · �       7 Eq. 3.29 

Les résistances thermiques dans la culasse rotorique sont : 

|}~
}� R26 � 12 á��UW_^ � á�USTS`�_^E^TWT^ · hSVZ����_^ · �                   

R27 � 12 h�USTS`�_^E^TWT^ · �á��UW_^ � á�USTS`�_^� · �
7 Eq. 3.30 

    A cause de la faible densité massique de l’air dans l’entrefer, la capacité thermique de l’air dans 
l’entrefer est souvent négligée. Les 5 capacités thermiques indiquées sur la figure 3.45 sont décrites 
comme suit : 

 

Culasse statorique : ��1 � L�W�WT^ · DhSVZ����_� · á�USTS`�_� · �K · o�W�WT^�3 � L�W�WT^ · DhSVZ����_� · á��UW_� · �K · o�W�WT^     7 
Encoche statorique : �2 � L�USTS`� · Dh�USTS`�_� · á�USTS`�_� · �K · o�USTS`� 

Dent statorique : �4 � L�W�WT^ · Dh�USTS`�_� · á��UW_� · �K · o�W�WT^ 

Dent rotorique : �5 � L^TWT^ · Dh�USTS`�_^ · á��UW_^ · �K · o^TWT^ 

Culasse statorique : �6 � L^TWT^ · �h�USTS`�_^ · Dá��UW_^ � á�USTS`�_^K · �� · o^TWT^ 

 

    Dans cette partie, la distribution des pertes fer dans le stator ainsi que dans le rotor sont considérées 
homogènes. Ceci ne va pas ou peu influencer le champ des températures dans la machine, car le fer est un 
bon conducteur de chaleur, donc, le gradient de température dans le stator ou le rotor sera beaucoup plus 
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faible par rapport à celle de l’encoche statorique ou celle de l’entrefer. Ainsi, les pertes fer de chaque 
composante illustrées sur la figure 3.45 sont proportionnelles à leurs propres volumes et peuvent être 
calculées comme nous l’avons fait pour les capacités thermiques. 

 

Figure 3.45  Réseau de résistances thermiques de la MRVC 6/4 et de la MRVNC 6/4. 

 

    Le réseau complet de résistances thermiques est composé de quatre parties, le fer du stator, l’encoche 
équivalente, l’entrefer et le rotor. Dans cette partie, l’arbre de la machine est négligé (parce que la chaleur 
conduite par l’arbre de la machine est souvent considérée faible). Les pertes mécaniques ne sont pas prises 
en compte dans la conception préliminaire. Avec le réseau de résistances thermiques, nous pouvons établir 
l’expression de la température sur chaque nœud de ce modèle (figure 3.45) comme suit : 

 

	â�UãU �	ä�Uãu�> � 	å�UãU	ä�Uãu � 	æ�Uãu Eq. 3.31 

 

Où 	â�UãU est une matrice des capacités thermiques, 	å�UãU est une matrice des conductances thermiques 

et 	æ�Uãu est une matrice des pertes. Dans la matrice 	å�UãU, la composante de la diagonale (çXX) est la 
conductance propre du nœud i, qui est la somme de toutes les conductances connectant avec le nœud i. Par 

contre, dans les deux triangles (çX¢  avec A È Ç), les composantes sont des conductances mutuelles, qui sont 
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égales à la valeur négative de la conductance connectant le nœud i et le nœud j. S’il n’existe pas de 
connexion directe entre le nœud i et le nœud j, c’est souvent le cas dans les machines électriques, alors la 

valeur de la conductance thermique (çX¢ avec A È Ç) est nulle. On peut aussi conclure que la matrice des 

conductances thermiques d’une machine électrique est une matrice symétrique et creuse. 

3.3.2.2 Modèle thermique numérique transitoire : EF 2D 

    Comme mentionné dans les sections précédentes, les deux machines sont doublement saillantes, ainsi, 
l'écoulement d'air dans l’entrefer peut être turbulent. En outre, la vitesse du rotor est variable sur un cycle 
de fonctionnement comme montré à la figure 1.1 (b). Cela rend la simulation numérique des MRV sur un 
cycle de fonctionnement très difficile et le modèle thermique à une position de rotor comme dans le régime 
permanent n'est plus possible. Par contre, nous savons que la constante de temps thermique est beaucoup 
plus longue que la période mécanique de ces deux machines. Ainsi, avec la rotation du rotor, l'air au milieu 
de l’entrefer pourrait avoir assez de temps d’être chauffé uniformément par l’augmentation de la 
température au rotor. De plus, en raison de la viscosité de l’air dans l’entrefer, il y a une couche limite fine 
d'air à proximité du bout des dents rotoriques tourne avec le rotor avec la même vitesse périphérique et la 
vitesse maximale du fluide se trouve au milieu de l’entrefer en régime turbulent [figure 3.46 (a)]. 
L’épaisseur de cette couche limite dépend de la vitesse du fluide (la vitesse du rotor), plus la vitesse du 
fluide est élevée, plus cette couche est fine [39]. Ceci est similaire pour les parois statoriques. Sachant que 
toute la chute de température dans le fluide de l’entrefer se trouve dans les deux couches limites d’air, nous 
pouvons donc considérer que l'air au milieu de l’entrefer (fluide turbulent) est isotherme, dont la 
température est la température moyenne entre le stator interne et le rayon externe du rotor [figure 3.46 (b)]. 
Les chutes de températures dans les couches limites statorique et rotorique sont modélisées par des 
résistances thermiques conductives et convectives comme illustrées à la figure 3.46. 

 

Figure 3.46  Représentation thermique dans l’entrefer de la MRV. (a) lignes de fluide, (b) distribution de 

la vitesse du fluide et de la température. 

    Du fait que le milieu de l’entrefer peut être considéré comme isotherme et, par rapport au stator, nous 



3.3 Etude thermique transitoire sur cycle de fonctionnement des MRV  

Thèse de G. J. LI 103 

nous intéressons moins à la distribution des températures au rotor. Ainsi, pour la partie immobile à 
proximité du stator, la partie tournante du rotor (le rotor et la moitié de l’entrefer à proximité du rotor ) 
pourrait être considérée comme une matière homogène équivalente. Pour obtenir la conductivité thermique 
équivalente de la partie rotorique, nous allons simplifier ce réseau de manière à simplifier le réseau de 
résistances thermiques et à obtenir la résistance thermique équivalente. La méthode est décrite comme 
suit : 

 

Figure 3.47  La procédure pour calculer la résistance thermique équivalente de la partie tournante 

rotorique de la MRVC et de la MRVNC 

A la figure 3.47, pour simplifier, la partie statorique est considérée comme une simple résistance thermique 

(Rstator).  H� est la température ambiante, j1 et j2 sont respectivement les pertes fer jÍ^� et jÍ^f. les 

differentes resistances thermiques à la figure 3.47 (a) et (b) sont calculées en utilisant le réseau de 
résistances thermiques de la figure 3.45 comme suit: 

|}}
~}
}�R1�
V�Z � R27 � R15 · R17R15 � R17                             R2�
V�Z � R25 � R26                                          

R3�
V�Z � �R24 � R20��R23 � R19 · R22R19 � R22�R24 � R20 � R23 � R19 · R22R19 � R22
7 Eq. 3.32 

Les sources de chaleur équivalentes ∆j1 et ∆j2 pouvent être calculées comme suit: 

#∆j1 � R3�
V�Z · j2/�R2�
V�Z � R3�
V�Z�∆j2 � R2�
V�Z · j2/�R2�
V�Z � R3�
V�Z�7 Eq. 3.33 

La résistance thermique équivalente rotorique à la figure 3.47 pout s’établir  

R^TWT^ � �R3�
V�Z�R2�
V�Z�R1�
V�Z�R1�
V�Z � R2�
V�Z � R3�
V�Z� Eq. 3.34 

La densité massique équivalente (L�
VX]�Z�UW) et la capacité thermique massique équivalente de la partie 
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tournante peuvent être calculées comme suit: 

 

|}~
}� L�
VX]�Z�UW � qX^TU · LX^TUq�
VX]�Z�UW                   

o�
VX]�Z�UW � qX^TU · LX^TU · oN_X^TUq�
VX]�Z�UW · L�
VX]�Z�UW
7 Eq. 3.35 

 

Où qX^TU, LX^TU et oN_X^TU sont respectivement le volume, la densité massique et la capacité thermique 

massique du fer rotorique. La masse et la capacité thermique de l’air dans l’entrefer sont négligées. 

    Avec les paramètres thermiques obtenus précédemment, le modèle EF 2D a été mis en œuvre pour la 
MRVC et la MRVNC. L’attribution des matériaux et des conditions aux limites est illustrée à la figure 

3.48. les paramètres thermiques (conductivité thermique équivalente E�
VX]�Z�UW, chaleur massique 

équivalente o�
VX]�Z�UW et la masse volumique L�
VX]�Z�UW) du rotor équivalent sont obtenus par la méthode 

illustrée à la figure 3.47. La résistance thermique conducto-convective du demi-entrefer est modélisée par 

la conductivité thermique équivalente (E�_�
VX]�Z�UW) du demi-entrefer statorique. Les pertes Joule sont 

attribuées dans l’encoche équivalentes, dont les paramètres thermiques équivalents sont calculés comme 
dans la partie 2.2.1.1. Les pertes fer statoriques sont distribuées dans le stator de manière homogène. Deux 
conditions aux limites sont appliquées respectivement à la surface interne du rotor et à la surface externe 
du stator, qui signifie qu’il n’y a pas de chaleur traversant la surface interne du rotor et un coefficient de 
convection tel que ha est appliqué à la surface externe du stator. 

 

Figure 3.48  Modélisation thermique de la MRV par la méthode des EF 2D, l’attribution des matériaux et 

des conditions aux limites. 



3.3 Etude thermique transitoire sur cycle de fonctionnement des MRV  

Thèse de G. J. LI 105 

3.3.2.3 Résultats analytiques et numériques 

    Les résultats analytiques et numériques de la température maximale dans les bobines statoriques sont 
montrés à la figure 3.49. A la figure 3.49 (a), les sources de chaleur sont les pertes Joule et les pertes fer 
moyennes (dans ce rapport, toutes les pertes mécaniques sont négligées) tandis qu’à la figure 3.49 (b), les 
sources de chaleur sont les valeurs instantanées des pertes Joule et des pertes fer. Dans ces deux cas, un 
bon accord entre les résultats analytiques et numériques est observé. En même temps, il est constaté 
qu'avec les pertes moyennes ou les pertes instantanées, la température maximale dans les bobines 
statoriques de la MRVC est nettement plus élevée que celle de la MRVNC. Il faut aussi noter que lorsque 
les sources de chaleur sont les pertes instantanées, la température maximale en régime permanent de la 
MRVNC est beaucoup plus élevée que celle en utilisant les pertes Joule et les pertes fer moyennes comme 
les sources de chaleur. En conséquence, pour les machines avec cycle de fonctionnement, le modèle 
thermique transitoire en utilisant les pertes instantanées comme les sources de chaleur est nécessaire, 
sinon, les performances thermiques seront surestimées.  

  

(a) source de chaleur: les pertes moyennes (b) source de chaleur: les pertes instantanées 

Figure 3.49  Variation de la température maximale dans les bobines statoriques de la MRVC et de la 

MRVNC sur 4 cycles de fonctionnement (en tant qu’exemple, Ta = 0°C). 

3.3.2.4  Vérification expérimentale 

    La machine utilisée pour les tests est celle présentée à la figure 7.1, dont le stator est montré à la figure 
3.51 (a). Afin de mesurer la température en fonction du temps, deux thermocouples sont installés 
respectivement sur la surface externe et au milieu de l’encoche (figure 3.50). Pour la machine utilisée, dont 
la conductivité thermique équivalente de l’encoche est de 0,15 W/m/°C pour un coefficient de remplissage 

de 0,3 (voir l'eq. 2.6) et le coefficient moyen de convection à la surface externe de la machine est h �25 w @�⁄ °�⁄  [h est obtenu l’eq. 2.7 : en connaissant les pertes (Pj) et la surface externe de la machine (S), 

nous avons h � j¢ �∆H · $⁄ ), où ∆H est la différence entre la température de la surface externe du stator 
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(résultats expérimentaux) et la température ambiante].  

 

 

Figure 3.50  Installation des thermocouples, TC1 : thermocouple 1, TC2 : thermocouple 2. 

 

    Sachant que la trajectoire du flux thermique est indépendante de la combinaison des bobinages de la 
machine, il est donc suffisant d’utiliser la MRVNC pour faire les calculs analytiques et les essais 
expérimentaux. Pour vérifier les résultats donnés sur la figure 3.49, où les sources de chaleur sont 
respectivement les pertes moyennes et les pertes instantanées sur cycle de fonctionnement, nous allons 
générer dans la machine des pertes Joule constantes (25W) avec un courant continu durant 6000 secondes, 
puis nous coupons l’alimentation de la machine pour que les pertes s’annulent (sans tenir compte des 
pertes mécaniques et des pertes fer). Ainsi, le cas de pertes moyennes et le cas de pertes instantanées 
peuvent être vérifiés par un même essai. Durant cette période, les températures de différents milieux en 
fonction du temps sont obtenues par les deux thermocouples. Les résultats sont montrés sur la figure 3.51 
(b). Les résultats expérimentaux sont en accord avec les résultats analytiques obtenus par le réseau de 
résistances thermiques. La différence entre les résultats mesurés et calculés est principalement due au fait 
que nous négligeons la conductivité thermique de contact entre les différents composants de la machine, 
aux effets des têtes des bobines qui ne sont pas pris en compte dans les parties précédentes et à l’estimation 
approximative de la convection thermique au niveau de l’entrefer entre le stator et le rotor, etc. 

    Pour les modèles thermiques présentés dans ce chapitre, leurs précisions dépendent fortement des 
estimations de la conductivité équivalente de l’encoche et du coefficient de convection externe sur la 
surface de la machine. Les résistances thermiques de l’encoche et celles dues à la convection externe de la 
machine dans notre cas sont souvent beaucoup plus importantes que les résistances thermiques du stator ou 
du rotor (le stator et le rotor sont de bons conducteurs thermiques). Ainsi les chutes de température dans 
l’encoche et à la surface de la machine sont dominantes dans la différence de température entre le point 
chaud (milieu de l’encoche pour le modèle 2D) et l’ambiance. 
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(a) machine de test (b) résultats expérimentaux et analytiques (réseau de 
résistance thermiques) 

Figure 3.51  Machine de test et les résultats expérimentaux et analytiques des températures de la MRV 6/4. 

 

    Sur la figure 3.49, nous avons vu que la MRVNC peut avoir une température maximale plus faible que 
celle de la MRVC pendant plusieurs cycles de fonctionnement. Mais pour l’application VSV, avec une 
température ambiante de 200°C, la température maximale de la MRVNC sera quasiment égale à 400°C 
durant les cycles de fonctionnement. Cette température maximale va dépasser la température maximale 
admissible des matériaux isolants. Ainsi, malgré les bonnes performances électromagnétiques et 
mécaniques de la MRVNC, elle sera exclue pour l’application VSV.   
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3.3.3 Conclusion 

    Dans cette partie, des modèles des pertes instantanées (pertes Joule et pertes fer) sur un cycle de 
fonctionnement de la MRVC et de la MRVNC sont établis. Les résultats numériques ont montré que les 
pertes Joule de la MRVNC sont plus faibles que celles de la MRVC sur le même cycle de fonctionnement. 
Il en est de même pour les pertes fer, ceci est dû à ses faibles harmoniques dans le flux statorique.  

    Afin d’étudier les caractéristiques thermiques des MRV, un modèle basé sur un réseau de résistances 
thermiques est mis en place. Ceci est validé par un modèle numérique (EF 2D), dans lequel, une 
transformation d’un rotor à pôles saillants en un rotor équivalent à pôles lisses est proposée. Après une 
série de calculs, un très bon accord entre les résultats analytiques et numériques est observé. En raison de 
ses faibles pertes Joule et pertes fer sur un cycle de fonctionnement par rapport à la MRVC, les évolutions 
des températures de la MRVNC sont significativement sur le même cycle de fonctionnement. Pourtant, 
pour la MRVNC aussi bien que pour la MRVC, l’évolution de la température au point chaud sur un cycle 
de fonctionnement est trop élevée par rapport à l’exigence du cahier des charges de l’application VSV. En 
raison de la fiabilité, la redondance doit être prise en compte, c'est-à-dire que nous ne pouvons utiliser 
qu’une moitié de la machine en mode sain, ce qui va encore dégrader les performances thermiques des 
MRV. Ainsi, l’augmentation des températures sur un cycle de fonctionnement sera encore plus élevée.  

    D’après les études précédentes, nous pouvons conclure que malgré les bonnes performances 
électromagnétiques de la MRVNC, elle ne peut pas répondre au cahier des charges de l’application VSV et 
donc sera exclue pour les études approfondies dans la suite de ce mémoire. Par contre, comme ceux qui 
l’ont été déjà montré précédemment (figure 2.12), la machine à commutation de flux (MCF) a des couples 
volumiques plus élevés que les autres machines. Ceci signifie que pour avoir le même couple moyen, la 
MCF aura moins de pertes Joule et donc moins d’évolution des températures (nous considérons que les 
pertes fer et mécaniques sont similaires pour les machines concernées). De plus, d’un coté, la structure du 
rotor de la MCF est similaire à celui d’une MRV, qui est très simple et peut rendre la MCF très robuste 
mécaniquement. De l’autre, tous les aimants permanents sont insérés dans le stator, qui rend la MCF plus 
facile à refroidir par rapport aux machines à aimants permanents rotoriques. Ainsi, dans la suite, nous 
allons étudier la MCF pour évaluer sa faisabilité pour l’application VSV. 
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Chapitre 4.                                                                         

Etude sur la tolérance aux défauts d’une machine à 

commutation de flux (MCF) triphasée 

     Dans ce chapitre, nous nous consacrerons aux études sur la tolérance aux défauts d’une machine à 
commutation de flux (MCF) triphasée. Comme pour les MRVC et MRVNC, avant d’aborder les 
problèmes des défauts, les études thermiques transitoires sur cycle de fonctionnement de la MCF avec 
redondance seront effectuées dans la première partie afin de s’assurer que la MCF avec redondance peut 
répondre au cahier des charges de l’application VSV, dans laquelle la contrainte thermique est la contrainte 
majeure. Dans la deuxième partie, les caractéristiques électromagnétiques de la MCF sans redondance 
seront tout d’abord détaillées. Ensuite, des modèles de défauts de cette MCF sur le court-circuit partiel 
d’une phase ou entre phases sont mis en place à l’aide de MATLAB-Simulink afin d’étudier l’influence du 
court-circuit partiel sur les courants dans les phases saines, sur le couple instantané et sur la vitesse de la 
MCF sans redondance. Dans la troisième partie, la caractérisation préalable d’une MCF avec redondance 
sera tout d’abord réalisée, les paramètres comme les inductances propres, les inductances mutuelles, les 
flux à vide sont obtenus à l’aide d’une méthode des EF 2D. Ces paramètres serviront ensuite dans le 
modèle de défauts à calculer les variations du couple moyen, de la vitesse, des courants dans les phases 
saines et en court-circuit ainsi que les pertes Joule et les pertes fer. Une phase principale en court-circuit de 
la MCF avec redondance est pris comme exemple. Des modèles thermiques statiques 3D (analytique et 
numérique) sont mis en œuvre pour étudier les variations des températures dans le cas d’une phase en 
court-circuit. Les essais thermiques sont effectués pour valider les résultats analytiques et numériques. 
Pour finir, dans la quatrième partie, l’utilisation de la machine à simple couche au lieu de la machine à 
double couche classique, est proposée pour diminuer les influences mutuelles entre les phases en cas de 
défauts. D’autres paramètres comme les courants dans les phases saines, les inductances mutuelles et 
l’angle de défluxage seront aussi pris en compte pour étudier leurs influences sur les courants de court-
circuit. 
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4.1 Modélisation thermique sur cycle de fonctionnement d’une MCF avec redondance 

4.1.1 Pertes fer et Joule sur cycle de fonctionnement 

    Dans l’application VSV, les contraintes thermiques sont très fortes, car la température ambiante est 
souvent très élevée. La machine conçue pour cette application doit donc satisfaire à la fois les contraintes 
électromagnétiques et les contraintes thermiques. Nous avons prouvé que la MRVNC ne peut pas satisfaire 
les contraintes thermiques de l’application VSV, elle est donc exclue pour exclue pour les études visées 
dans ce mémoire. Afin d’éviter le même problème, nous allons tout d’abord étudier les caractéristiques 
thermiques de la MCF avec redondance sur cycle de fonctionnement. Une fois que nous avons vérifié 
qu’elle peut satisfaire les contraintes thermiques, nous allons aborder les problèmes de fiabilité. Dans un 
premier temps, nous considérons qu’il n’y a pas de défauts dans la MCF. Ainsi, seules les trois phases 
principales fonctionnent. En se basant sur cette hypothèse, nous allons dans la suite continuer les études 
thermiques de la MCF 12/10 avec redondance sur cycle de fonctionnement. 

 

  

(a) vue en coupe (b) schéma équivalent de contrôle 

Figure 4.1  Vue en coupe et schéma de commande de la MCF 12/10 avec les bobines redondantes.  

 

    Comme mentionné précédemment, la MCF 12/10 avec redondance consiste en deux étoiles, l’une est 
principale, l’autre est redondante, dont la vue en coupe est illustrée sur la figure 4.1 (a). Sachant que les 
deux étoiles sont quasiment identiques, nous pouvons prendre les phases A1, B1 et C1 comme les phases 
principales, qui sont connectées en étoile, nommée l’étoile principale tandis que les phases A2, B2 et C2 
forment l’étoile redondante. Les deux étoiles sont alimentées indépendamment par deux onduleurs de 
tension comme indiqué sur la figure 4.1 (b) (voir aussi la figure 2.26), dont les points neutres sont 
inaccessibles. En mode sain, seules les phases principales sont alimentées par un onduleur de tension. Ceci 
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est similaire à la machine triphasée classique. Si à moment donné, un défaut apparaît dans l’étoile 
principale, la stratégie de commande choisie va imposer que toutes les phases de l’étoile principale seront 
ouvertes et les phases redondantes sont simultanément alimentées pour s’assurer la continuité du 
fonctionnement de la machine.  

 

Tableau 4.1  Les paramètres de la MCF 12/10 avec ou sans redondance (conception prélimiaire) 

 MCF 12/10 (sans ou avec redondance) 

Nombre de dents statoriques (Ns) 12 

Nombre de dents rotoriques (Nr) 10 

Rayon externe du stator (Rsext) 45 mm 

Rayon interne du stator (Rsint) 25,7 mm 

Rayon externe du rotor (Rrext) 25,5 mm 

Rayon de l’arbre (Rarb) 20 mm 

Largeur des dents statoriques (Lds) 9,64 mm 

Largeur des dents rotoriques (Ldr) 4,58 mm 

Epaisseur des aimants (Laimant) 2 mm 

Longueur active (La) 60 mm 

Epaisseur de l’entrefer (e) 0,2 mm 

Nombre de spires d’une dent (N) 40 

Coefficient de remplissage (kb) 0,5  

Champ rémanent (Br) (NdFeB, 200°C) 1,02 T 

Résistivité du cuivre (200°C) 3 10-8 
Ωm 

 

    Les paramètres de la machine à commutation de flux à étudier sont donnés dans le tableau 4.1. Le 
couple et la vitesse en fonction du temps sur un cycle de fonctionnement sont donnés à la figure 1.1 (b) 
(cahier des charges). Les trois phases principales de la MCF sont alimentées avec des courants 
sinusoïdaux, en utilisant la même méthode que celle dans la partie 3.3.1 pour calculer les pertes et les 
évolutions des températures sur un cycle de fonctionnement. Nous avons tout d’abord calculé les deux 

composantes de l’induction (Br et �«) de tous les éléments du maillage du stator ainsi que du rotor par la 
méthode des EF 2D pour différentes densités du courant efficace et pour différentes positions du rotor. 
Ensuite, les pertes fer et les pertes Joule sur un cycle de fonctionnement peuvent être calculées par l’eq. 
3.19 et par l’eq. 3.21 et les résultats sont montrés sur la figure 4.2. En effet, nous avons constaté que les 
pertes Joule et les pertes fer n’atteignent pas leurs valeurs maximales et minimales aux mêmes moments 
sur un cycle de fonctionnement : les pertes Joule sont maximales (126 W) et les pertes fer sont minimales 
(0,5 W) dans l’intervalle du temps de 380s à 620s tandis que les pertes Joule sont minimales (0,3 W) et les 
pertes fer sont maximales dans les intervalles du temps de 0s à 360s et de 4000s à 6000s.  
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Figure 4.2  Pertes fer et pertes Joule sur un cycle de fonctionnement de la MCF 12/10 avec redondance. 

 

    Les pertes par courant de Foucault et celles par hystérésis du stator sont calculées et montrées sur la 
figure 4.3. Etant comparables à la figure 1.1 (b), nous pouvons remarquer qu’à haute vitesse, les pertes par 
courant de Foucault sont beaucoup plus élevées que celles par hystérésis, tandis que de 680s à 4000s, la 
plage de faible vitesse, les pertes fer par hystérésis sont légèrement plus élevées que celles par courant de 
Foucault. Ceci est évident, car les pertes fer par courant de Foucault sont proportionnelles au carré de la 
fréquence (voir l’eq. 3.21). Ainsi, avec les mêmes amplitudes de l’induction, plus la fréquence est élevée, 
plus les pertes fer par courant de Foucault sont élevées. Par contre, à faible vitesse, par rapport à 
l’influence de l’amplitude de l’induction, celle de la fréquence sur les pertes fer n’est pas très importante. 

 

 

Figure 4.3  Pertes fer par hystérésis et celles par courant de Foucault du stator sur un cycle de 

fonctionnement. 
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Figure 4.4  Pertes fer rotoriques et statoriques sur un cycle de fonctionnement de la MCF 12/10 avec 

redondance.  

    Les pertes fer rotoriques et celles statoriques sont également calculées et montrées sur la figure 4.4. 
Nous pouvons conclure que les pertes fer statoriques de la MCF 12/10 avec redondance sont quasiment 2 
fois plus élevées que celles rotoriques aussi bien à faible vitesse qu’à haute vitesse. Nous allons dans la 
suite démontrer pourquoi nous avons ce phénomène dans la MCF 12/10.  

    Sachant que le nombre de dents rotoriques est égal à 10. Pour la MCF (12/10) alimentée avec des 
courants sinusoïdaux, le nombre de paires de pôles est égal au nombre de dents rotoriques. Ainsi, la 
période de l’induction statorique est de 36° mécaniques. Par contre, pour les inductions dans le rotor, ce 
n’est pas le cas. Pour prouver ceci, nous prenons la figure 4.5 comme exemple, dont trois phases 
principales sont alimentées avec des courants sinusoïdaux. 

 

Figure 4.5  Calculs de l’induction au point M dans la dent rotorique de la MCF 12/10 avec redondance. 

 

    L’induction est récupérée au point M pour différentes positions du rotor, dont le sens de rotation est 
antihoraire. Supposons que la position initiale est θ=0°, où la dent rotorique est en dessous de la dent 
statorique A1. A cette position, nous pouvons aisément obtenir les expressions (sans défluxage) des 
courants triphasés comme suit : 
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µA¤u�� � 0°� � ���Y cos��^� � � 2⁄ � � ���Y cos�� 2⁄ �                                 A¦u�� � 0°� � ���Y cos��^� � � 2 � 2�/3⁄ � � ���Y cos�� 2 � 2�/3⁄ �A¨u�� � 0°� � ���Y cos��^� � � 2 � 4�/3⁄ � � ���Y cos�� 2⁄ � 4�/3� 7 Eq. 4.1 

 

Où �^ et Imax sont respectivement le nombre de dents rotoriques et l’amplitude de courant. L’induction au 
point M dépend à la fois des flux dus aux aimants permanents et dus aux courants d’induit. Ainsi, afin 
d’avoir une période de l’induction rotorique vue par le point M, nous devons nous assurer que le rotor 
tourne jusqu’à la position où la polarisation de l’aimant permanent et la relation entre les trois courants 
sont identiques à ceux de la position initiale. Pour cette machine, lorsque le point M est à la position θ = 
60° (figure 4.5), nous pouvons remarquer que les flux dus aux aimants permanents sont identiques à ceux 
de la position initiale (la polarisation de l’aimant permanent dans la dent de la phase A1 et identique à celle 
de la phase C1). Ainsi, il nous reste à vérifier les flux dus aux courants d’induit. A la position θ = 60°, les 
expressions des courants s’écrivent comme dans l’eq. 4.2. Nous pouvons remarquer que, pour le point M, 
la phase C1 devient la phase A1 à la position initiale. Ceci est comme si nous avons tourné artificiellement 
le système triphasé avec un angle électrique de 2π/3 dans le sens antihoraire. Finalement, nous pouvons 
constater qu’à la position θ = 60°, les flux dus aux aimants permanents et ceux dus aux courants d’induit 
sont identiques à ceux de la position initiale. Ainsi, la période de l’induction rotorique doit être 60° 
mécaniques pour la MCF 12/10. 

 

µA¤u�� � 60°� � ���Y cos��?� � � 2⁄ � � ���Y cos�� 2 � 2�/3⁄ � � A¦u�� � 0°�                 A¦u�� � 60°� � ���Y cos��?� � � 2 � 2�/3⁄ � � ���Y cos�� 2 � 4�/3⁄ � � A¨u�� � 0°� A¨u�� � 60°� � ���Y cos��?� � � 2 � 4�/3⁄ � � ���Y cos�� 2⁄ � � A¤u�� � 0°�                  7 Eq. 4.2 

 

    Des simulations numériques sont présentées à la figure 4.6, les deux composantes de l’induction au 
point M [figure 4.6 (a)] sont calculées pour une densité du courant efficace de 10A/mm² et pour différentes 
positions du rotor. En tant que référence, les deux composantes de l’induction dans une dent statorique 
sont aussi données sur la figure 4.6 (b). Nous avons remarqué que les amplitudes de l’induction sont 
similaires tandis que la fréquence de l’induction rotorique est quasiment deux fois plus faible que celle de 
l’induction statorique. En même temps, après une analyse harmonique [figure 4.6 (c) et (d)], nous avons 
trouvé que les composantes harmoniques de l’induction rotorique sont plus élevées que celles de 
l’induction statorique. De plus, pour l’induction rotorique aussi bien que pour l’induction statorique, la 
troisième composante harmonique est plus élevée que les autres. Nous pouvons conclure que, même si la 
fréquence de l’induction rotorique est plus faible que celle de l’induction statorique, avec le même niveau 
de l’induction et plus d’harmoniques, les pertes fer rotoriques peuvent être aussi élevées que la moitié des 
pertes fer statoriques.  
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(a) composantes de l’induction dans la dent 
rotorique 

(b) composantes de l’induction dans la dent 
statorique 

  

(c) analyse harmonique des composantes de 
l’induction dans la dent rotorique 

(d) analyse harmonique des composantes de 
l’induction dans la dent statorique 

Figure 4.6  Composantes de l’induction dans les dents rotoriques et statoriques sur une période rotorique 

ainsi qu’une période statorique et leurs analyses harmoniques. 

4.1.2 Modélisation thermique par réseau de résistances thermiques  

    Après une série de calcul comme dans la partie 3.3.2 pour les MRV, les résistances thermiques sont 
obtenues, nous pouvons donc établir le réseau de résistances thermiques pour la MCF avec redondance. Il 
faut noter que les capacités thermiques ne sont pas montrées, mais celles-ci sont déjà calculées et peuvent 
être insérées dans le modèle de la figure 4.7, le principe est identique à celui sur la figure 3.45.  

    Sur la figure 4.7, les différentes résistances thermiques aux différents endroits de la MCF avec 
redondance sont décrites dans le tableau 4.2. Les pertes dans les aimants permanents ne sont pas prises en 
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compte, le calcul de ses résistances thermiques est donc identique à celui dans l’axe de la machine. Ceci 
est également utilisé pour calculer les résistances thermiques de la bobine redondante, dont les pertes Joule 
sont nulles. 

 

Tableau 4.2  Description des résistances thermiques illustrées à la figure 4.7 

Endroit Résistance Endroit Résistance Endroit Résistance 

Bobine principale R1-R2 Aimants permanents R9-R11 
Convection dans 

l’entrefer 
R19-R24 

Bobine redondante R3-R4 Culasse statorique R12-R15 Rotor R25-R30 

Dent statorique R5-R8 Convection externe R16-R18 Arbre R31-R32 

R19-R24 dans l’entrefer sont dues à la conducto-convection du fluide 

 

    PJ1 représente les pertes Joule dans la phase principale tandis que Pfr1-Pfr8 sont les pertes fer dans le 
stator aussi bien que dans le rotor. Comme mentionné dans [25], afin d’augmenter la précision de calcul, il 
nous faut plus de résistances thermiques, c'est-à-dire qu’il faut que la discrétisation de la machine soit plus 
fine. Cependant, ceci va prendre plus de temps de calcul et l’avantage de la méthode analytique par rapport 
à l’EF 2D pourrait se perdre. 

 

Figure 4.7  Le réseau de résistances thermiques de la machine à commutation de flux 12/10 tenant compte 

de la redondance. 
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    En se basant sur la figure 4.7, la température de chaque nœud peut être calculée par : 

 

	ä�Uãu � 	å�ãUdè	æ�Uãu Eq. 4.3 

 

Où 	å�UãU est une matrice de conductances thermiques comme nous l’avons vu pour l’eq. 3.31. 

4.1.3 Modélisation thermique par la méthode EF 2D  

    La même méthode que celle développée dans la partie 3.3.2.2 est appliquée dans cette partie pour la 
modélisation thermique de la MCF 12/10 avec redondance à l’aide des EF 2D. Le modèle EF 2D, ses 
attributions des matériaux et des conditions aux limites sont illustrées à la figure 4.8. Par rapport au modèle 
de la figure 3.48, la différence principale est que dans l’encoche statorique, il existe deux types de 
bobines : la bobine principale (le siège de source de chaleur : pertes Joule) et la bobine redondante (sans 
pertes). Sachant qu’en mode sain, les bobines redondantes ne sont pas alimentées, elles n’ont donc pas de 
pertes Joule. Les pertes Joule dans la bobine principale, les pertes fer statoriques et celles rotoriques 
équivalentes sont distribuées de manière homogène. Un coefficient de convection ha est imposé sur la 
surface externe de la machine qui se trouve dans une température ambiante Ta (°C). 

 

 

Figure 4.8  Modélisation thermique de la MCF 12/10 avec redondance, les attributions des matériaux 

ainsi que des conditions aux limites. 

4.1.4 Résultats analytiques et numériques (thermique statique) 

    En résolvant l’eq. 4.3, nous avons obtenu les résultats analytiques et numériques des températures en 
fonction du temps dans différentes composantes du stator. Nous avons choisi le point chaud dans la bobine 
principale comme exemple, dont les évolutions des températures sur un cycle de fonctionnement sont 
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montrées à la figure 4.9. Un bon accord entre les résultats analytiques et les résultats EF 2D est observé.  

 

 

Figure 4.9  Résultats analytiques et numériques d’évolution des températures au point chaud en fonction 

du temps sur un cycle de fonctionnement de la MCF 12/10 avec redondance.  

 

    La source de chaleur est la somme des pertes fer totales (par courant de Foucault et par hystérésis) et des 
pertes Joule variables sur un cycle de fonctionnement. Comme montré à la figure 4.2, les pertes Joule et les 
pertes fer maximales n'apparaissent pas en même temps, par voie de conséquence, l'augmentation de la 
température maximale n'est pas due à la somme des pertes Joule maximales et des pertes fer maximales. 
En comparaison avec la figure 7.4 (b), dans laquelle seules les pertes Joule sont prises en compte, il est 
remarqué qu’à la figure 4.9, la température augmente légèrement de 380s à 620s (où les pertes Joule sont 
maximales). Ceci est dû au fait que les pertes fer de 380s à 620s sont minimales. Par contre, de 0s à 360s et 
de 4000s à 6000s, les pertes fer totales sont beaucoup plus élevées que les pertes Joule. Ainsi, 
l'augmentation de la température est plutôt due aux pertes fer totales. Ceci est très important pour 
l'optimisation d’une machine sur cycle de fonctionnement. Généralement, afin de minimiser l’évolution 
des températures, à faibles vitesses, les pertes Joule doivent être minimisées tandis qu'à hautes vitesses, le 
défluxage devrait être appliqué pour minimiser les pertes fer. 

 

4.1.5 Résultats analytiques et numériques (thermique transitoire) 

    Comme dans la partie où nous avons étudié les MRVC et MRVNC, les études thermiques transitoires 
peuvent être effectuées en utilisant l’eq. 3.31. La transformation d’un rotor à pôles saillants en un rotor à 
pôles lisses comme pour les MRV est appliquée pour le modèle transitoire numérique. Enfin, les résultats 
analytiques et numériques des températures au point chaud (au milieu de l’encoche principale) sont donnés 
à la figure 4.10. 
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(a) source de chaleur est la somme de pertes 
moyennes 

(b) source de chaleur est les pertes instantanées 

Figure 4.10  Evolution des températures au point chaud (au milieu de la bobine principale) de la MCF 

12/10 avec redondance sur 4 cycles de fonctionnement (la machine entre dans le régime permanent).  

 

    Un bon accord entre les résultats obtenus par la méthode du réseau de résistances thermiques 
(analytiques) et ceux obtenus par la méthode des EF 2D a été observé à la figure 4.10. A la figure 4.10 (b), 
les variations de la température sont plus importantes, parce que les pertes Joule et les pertes fer ne sont 
pas constantes sur un cycle de fonctionnement. De plus, en comparaison avec les résultats dans les études 
de la thermique statique (voir figure 4.9), la température maximale obtenue par le modèle transitoire est 
beaucoup plus basse. La température maximale obtenue par les pertes (fer et Joule) instantanées et celle 
obtenue par la somme des pertes moyennes sont similaires. Ceci l’explique par le fait que la constante de 
temps thermique ralentit l’augmentation de la température et diminue son ondulation en régime transitoire. 
Ainsi, la variation de la température obtenue par le modèle transitoire est plus lente que celle obtenue par 
le modèle statique. Comme mentionné dans les sections précédentes, les seules études thermiques statiques 
ne sont pas suffisantes : la MCF 12/10 avec redondance pourrait être rejetée dans la partie préliminaire 
parce que la température maximale obtenue par le modèle statique est trop élevée pour satisfaire les 
contraintes thermiques. C'est la raison pour laquelle les études thermiques transitoires sont indispensables 
pour les machines électriques avec cycle de fonctionnement. De plus, pour prédire précisément la variation 
de température sur cycle de fonctionnement, les sources de chaleur doivent être les pertes instantanées sur 
cycle de fonctionnement.  
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(a) résultats analytiques (b) résultats numériques 

Figure 4.11  Variations des températures dans différentes composantes de la machine sur 4 cycles de 

fonctionnement. 

 

    Les variations des températures en différents lieux de la machine sont obtenues par les méthodes 
analytiques et numériques, dont les résultats sont illustrés sur la figure 4.11. Nous avons remarqué que 
l’écart entre la température de la bobine principale et celle de la dent statorique n’est pas important. Ceci 
est peut être dû au fait que nous négligeons les résistances thermiques de contact entre les différentes 
composantes de la machine. Par conséquent, nous devons reconnaitre que les résultats précédents ont dans 
un sens surestimé les performances thermiques de la machine. Ceci pourrait être amélioré par les essais 
expérimentaux, car nous ne pouvons obtenir les valeurs précises des résistances thermiques de contact que 
d’une façon expérimentale.  

    Contrairement aux études menées par certains chercheurs sur les machines électriques, où ils ont 
constaté que la température maximale dans la machine se trouve toujours au niveau des têtes des bobines, 
nous avons remarqué que pour les machines électriques avec cycle de fonctionnement, la température du 
rotor ou du stator pourrait être plus élevée que celle de l’encoche principale (figure 4.12). Ceci est lié au 
fait que les pertes fer pourraient être beaucoup plus élevées que les pertes Joule sur un cycle de 
fonctionnement. Par conséquent, sur un cycle de fonctionnement, le point chaud pourrait se déplacer de 
l’encoche statorique aux dents statoriques ou au rotor. Par exemple, à 600 secondes, la température 
maximale a été observée dans l’encoche principale et sa valeur est de 175°C, tandis qu'à 4300 secondes, 
une température maximale de 205 °C a été observée au rotor. Ceci est une caractéristique très importante 
pour les machines avec des aimants permanents montés sur la surface du rotor, car l’augmentation de la 
température sur le rotor pourrait démagnétiser les aimants permanents et diminuer l’induction magnétique. 
Par conséquent, afin de maintenir le couple demandé, il faut augmenter les courants d’alimentation. Ceci 
va encore augmenter les pertes et les températures et, une désaimantation irréversible pourrait donc 
finalement apparaître [16]. Par contre, dans la machine à commutation de flux, tous les aimants 
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permanents sont insérés dans le stator, ce qui est un avantage du point de vue thermique. Par conséquent, la 
chaleur dans les aimants permanents sera évacuée plus facilement par rapport à la machine avec aimants 
permanents rotoriques, car sans traverser l’entrefer (mauvais conducteur thermique), elle est plus proche 
du système de refroidissement externe. Ainsi, les aimants permanents de la MCF auront moins de risque 
d’être désaimantés par l’augmentation des températures et les MCF sont donc plus adéquates pour les 
applications critiques avec haute température ambiante.  

 

  

(a) températures à 600 secondes (b) températures à 4300 secondes 

Figure 4.12  Distribution des températures avec les encoches principales alimentées par des courants 

sinusoïdaux.  

 

4.1.6 Vérifications expérimentales 

    Afin de vérifier les résultats analytiques et numériques obtenus précédemment pour la MCF 12/10 avec 
redondance, nous avons utilisé une machine à commutation de flux dans notre laboratoire, dont les 
nombres de pôles statoriques et rotoriques sont respectivement égaux à 12 et à 10. Les autres paramètres 
de cette machine sont donnés dans le tableau 7.2 et les photos du stator ainsi que du rotor sont illustrées à 
la figure 7.2. Le diamètre externe du stator et le diamètre externe du rotor sont respectivement de 154,4 
mm et de 86 mm, l’épaisseur de l’entrefer est de 0,2 mm, la longueur active de la machine est de 60 mm et 
le taux de remplissage est de 0,4. Avec les paramètres donnés dans le tableau 7.2, nous avons mis en place 
un modèle électromagnétique à l’aide de la méthode des EF 2D. En se basant sur ceci, avec les phases 
principales alimentées par des courants sinusoïdaux, la force électromotrice (FEM) à vide pour une vitesse 
mécanique Ω = 270 tr/min est calculée et montrée à la figure 4.13. Dans les essais, la MCF 12/10 avec 
redondance est entrainée par une machine à courant continu (MCC) et la FEM (Ω = 270 tr/min) d’une 
phase principale est obtenue et illustrée à la figure 4.13. 
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Figure 4.13  Forces électromotrices à vide simulées et mesurées durant une période électrique de la MCF 

avec redondance. 

 

Figure 4.14  Réseau de résistances thermiques de la MCF 12/10 (prototype) pour le cas où toutes les 

phases sont alimentées. 

    Les essais thermiques sont aussi réalisés, pour ce faire, deux thermocouples sont utilisés. L’un est mis à 
la surface de la machine pour mesurer la température de la surface externe de la machine, qui sera à 
calculer le coefficient de la convection naturelle, l’autre est inséré au milieu d’une encoche statorique 
(entre le bobinage principal et le bobinage redondant). En effet, comme nous pouvons le voir à la figure 
4.12 (a), la température maximale dans l’encoche se trouve quasiment au milieu du bobinage principal. 
Ceci nous pose un problème, car il est quasiment impossible d’insérer un thermocouple au milieu d’un 
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bobinage déjà réalisé. C’est la raison pour laquelle nous avons inséré un thermocouple entre les deux 
bobinages. En alimentant toutes les bobines (principales et redondantes), nous pouvons considérer que la 
température obtenue est celle maximale d’une encoche. Ainsi, au lieu d’utiliser le modèle de réseau de 
résistances thermiques montré à la figure 4.7, nous avons utilisé le modèle montré à la figure 4.14 pour 
calculer les évolutions des températures. Puisque nous avons montré qu’en cas de toutes les phases 
alimentées, les trajectoires de flux thermiques de la MCF 12/10 sont symétriques (figure 7.6), nous 
pouvons donc utiliser seulement une demi-encoche pour représenter toute la machine. Avec la température 
ambiante connue, un coefficient moyen h = 4 W/m²/°C est appliqué pour la convection naturelle à la 
surface de la machine et pour un taux de remplissage kb = 0,4, la conductivité thermique équivalente 

radiale est E = 0,25 W/m/°C. Le calcul du coefficient de convection sur la surface externe du stator est 
similaire à celui que nous l’avons utilisé dans la partie 3.3.2.4. 

  

(a) source de chaleur est pertes constantes (b) source de chaleur est pertes instantanées 

Figure 4.15  Températures en fonction du temps aux différents lieux de la MCF 12/10 (prototype), 

obtenues par le réseau de résistances thermiques et par les essais. 

    Avec le modèle montré à la figure 4.14, nous avons calculé les évolutions des températures au milieu de 
l’encoche et sur la surface externe de la machine. En utilisant les méthodes similaires à celles étudiées dans 
la partie 3.3.2.4, nous avons appliqué deux types de sources de chaleur, le premier est des pertes 
constantes, dont la valeur est de 69 W tandis que le deuxième est des pertes variables : de 0 secondes à 
3600 secondes, les pertes sont constantes et égales à 91,3 W, ensuite, l’alimentation de la machine est 
coupée jusqu’à 5400 secondes et l’alimentation de la machine est remise en place avec des pertes 
constantes de 91,3 W (les pertes moyennes sur ce cycle de fonctionnement sont égales à 69 W). Nous 
devons être conscients que le cycle utilisé pour les vérifications expérimentales n’est pas le vrai cycle de 
fonctionnement de l’application VSV. Cependant, la cohérence entre les résultats analytiques obtenus par 
le réseau de résistances thermiques et ceux obtenus par les essais montre la validité de la méthode du 
réseau de résistances thermiques. Ceci montre aussi que cette méthode peut être appliquée pour les autres 
applications, dont les fonctionnements sur cycles. 
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4.1.7 Conclusion  

    Dans cette partie, des modèles des pertes fer et des pertes Joule sur un cycle de fonctionnement de la 

MCF 12/10 (2 ã 3 phases) avec redondance sont mis en place. Les résultats numériques sur un cycle de 
fonctionnement ont montré qu’à faibles vitesses, les pertes Joule sont considérablement plus élevées que 
les pertes fer alors que nous avons retrouvé la situation inverse à hautes vitesses. En se basant sur les 
modèles de pertes fer et de pertes Joule, les modèles thermiques statiques et transitoires sont réalisés. En 
régime statique, les modèles thermiques à base du réseau de résistances thermiques et des EF 2D ont été 
appliqués afin d’estimer les évolutions des températures sur un cycle de fonctionnement. Un très bon 
accord entre les résultats obtenus par les deux modèles est observé. Contrairement à certaines études de la 
littérature, les températures maximales obtenues par les deux modèles ne sont pas dues à la somme des 
pertes Joule maximales et des pertes fer maximales. Ainsi, utiliser la somme des pertes fer maximales et 
des pertes Joule maximales pour calculer les évolutions des températures va conduire à une forte sous-
estimation des performances thermiques des machines électriques avec cycle de fonctionnement.  

    Dans le modèle thermique transitoire, en raison de la constante de temps thermique d’une machine 
électrique, les variations des températures sont considérablement diminuées par rapport à celles obtenues 
par les modèles thermiques statiques. En revanche, la température maximale obtenue par les pertes 
instantanées est toujours plus élevée que celle obtenue par la somme des pertes moyennes (pertes Joule et 
pertes fer). Ce phénomène a montré qu’afin de mieux estimer les évolutions des températures d’une 
machine avec cycle de fonctionnement, un modèle thermique transitoire avec des pertes instantanées 
comme source de chaleur est souvent nécessaire. Nous avons aussi remarqué que la température maximale 
peut se déplacer de la bobine principale à la culasse rotorique. Ceci est dû au fait qu’à certains moments, 
les pertes fer peuvent être plus élevées que les pertes Joule et à d’autres moments, nous avons trouvé la 
situation inverse. Des essais sont mis en place et une bonne cohérence est observée entre les résultats 
obtenus par les méthodes analytiques (réseau de résistances thermiques) et numériques (EF 2D) ainsi que 
ceux obtenus par les essais. Les résultats ont aussi montré que les méthodes dans ce mémoire peuvent être 
étendues à d’autres applications, dont les fonctionnements sur cycles.  

    D’après les études précédentes, nous pouvons conclure que, du point de vue thermique, la MCF avec 
redondance peut répondre au cahier des charges de l’application VSV. Ainsi, nous allons dans la suite 
approfondir les études sur ses performances électromagnétiques en tenant compte des problèmes de 
défauts. 
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4.2 Etude des défauts d’une MCF 12/10 sans redondance (court-circuit partiel) 

4.2.1 Description des caractéristiques de la MCF sans redondance 

    Dans les études précédentes, nous avons montré qu’avec les phases principales alimentées, l’évolution 
des températures au point chaud de la MCF 12/10 avec redondance sur un cycle de fonctionnement est 
limitée en dessous de la contrainte thermique pour l’application VSV. Ceci signifie qu’au niveau 
thermique, la MCF 12/10 avec redondance peut répondre au cahier des charges de l’application VSV. 
Cependant, les problèmes de défauts sur la MCF 12/10 avec l’étoile principale alimentée n’a pas encore 
étudiée. Ceci sera détaillé un peu plus loin dans ce chapitre. Avant d’aborder l’étude des défauts de la 
MCF avec redondance, nous allons tout d’abord étudier les caractéristiques électromagnétiques d’une 
MCF 12/10 sans redondance afin de mieux connaître les principes de fonctionnement de ce type de 
machine.  

  

(a) Vue en coupe de la MCF (b) Lignes des flux à vide 

Figure 4.16  Vue en coupe de la MCF 12/10 sans tenir compte de la redondance et sa distribution de flux à 

vide. (+ : conducteur entrant, - : conducteur sortant). 

    Les paramètres de la MCF pour l’application VSV sont donnés dans le tableau 4.1. Le plan de la 
machine et la distribution de flux à vide sont illustrés sur la figure 4.16. Nous avons utilisé les bobinages 
concentriques, c'est-à-dire que chaque dent statorique est entourée par un bobinage et les bobinages d’une 
même phase sont connectés en série : les bobines A1 et A2 sont connectées en série et forment la phase A 
tandis que les bobines B1 et B2, les bobines C1 et C2 forment respectivement les phases B et C. Comme 
les autres machines électriques triphasées, les trois phases de la MCF sans redondance ont un déphasage 
angulaire d’un tiers de la période électrique l’une par rapport à l’autre. En raison des aimants permanents 
sur le stator, les MCF peuvent avoir à la fois une haute densité de couple comme les autres machines à 
aimants permanents et la structure simple du rotor comme les MRV, donc une fiabilité élevée [19,82]. De 
plus, puisque les aimants permanents se trouvent sur le stator, ils sont donc plus faciles à refroidir que des 
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machines à aimants permanents rotoriques, car les calories générées par les aimants permanents peuvent 
traverser facilement la culasse statorique ainsi que le carter pour être évacuées par le système de 
refroidissement. Ainsi, l’augmentation de leur températures peut être faible. Tandis que pour les machines 
à aimants permanents rotoriques, la chaleur produite par les aimants permanents doit traverser l’entrefer 
avant d’être absorbée par le système de refroidissement. Sachant que la conductivité thermique de 
l’entrefer est très faible, ceci signifie qu’une faible dissipation de chaleur dans les aimants permanents peut 
amener une grande augmentation de la température. Ainsi, pour les applications dans lesquelles la 
température ambiante est élevée, cette augmentation de température pourrait surchauffer les aimants 
permanents et ils pourraient être démagnétisés. Pour cette raison, les MCF s’adaptent mieux aux 
applications critiques telles que haute température ambiante. 

4.2.2 Inductances propres et mutuelles 

    En utilisant les paramètres donnés dans le tableau 4.1, un modèle électromagnétique numérique à l’aide 
des EF 2D (ANSYS) de la MCF 12/10 sans redondance est mis en place. En se basant sur ce modèle, nous 
avons calculé les flux à vide de la bobine A1 et de la bobine A2 ainsi que celui de la phase A, dont les 
résultats en fonction de la position du rotor sont illustrés sur la figure 4.17 (a). Les analyses harmoniques 
de flux à vide sont aussi réalisées, dont les résultats sont montrés sur la figure 4.17 (b).  

  

(a) flux à vide (b) analyses harmoniques 

Figure 4.17  Flux à vide total de la bobine A1, de la bobine A2 et de la phase A en fonction de la position 

de rotor de la MCF 12/10 sans redondance ainsi que leurs analyses harmoniques. 

    Nous avons remarqué qu’il y a un décalage angulaire entre le flux de la bobine A1 et celui de la phase 
A, également pour la bobine A2 et la phase A. Si nous considérons que l’angle de décalage entre la bobine 
A1 et la phase A est positif, alors celui entre la bobine A2 et la phase A doit être négatif. Les valeurs 
absolues de ces deux angles sont quasiment identiques. D’après les analyses harmoniques, nous pouvons 
remarquer que dans le flux de la bobine A1 aussi bien que dans celui de la bobine A2, il existe le deuxième 
harmonique plus important que les autres harmoniques [60]. De plus, les amplitudes de ces deux 
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harmoniques sont quasiment identiques tandis que leurs phases sont opposées. Ainsi, la somme de ces 
deux harmoniques est nulle et le deuxième harmonique du flux de la phase A est atténuée comme montré 
sur la figure 4.17 (b). Pour la phase B et la phase C, le même phénomène est observé. 

    En utilisant l’eq. 7.1, nous pouvons calculer les inductances propres et mutuelles de la MCF 12/10 sans 
redondance, dont les résultats numériques des trois phases sont montrés sur la figure 4.18. En raison de sa 
structure doublement saillante, nous avons remarqué que les inductances propres ainsi que les inductances 
mutuelles varient en fonction de la position du rotor. De plus, les inductances mutuelles entre phases sont 
toujours négatives sur toute la plage de position du rotor tandis que les inductances propres sont toujours 
positives. Concernant les valeurs moyennes des inductances propres et mutuelles, celles des inductances 
mutuelles (valeurs absolues) représentent quasiment la moitié des inductances propres.  

  

(a) inductances propres (b) inductances mutuelles 

Figure 4.18  Inductances propres des trois phases ainsi que les inductances mutuelles entre phases de la 

MCF 12/10 sans redondance avec chaque phase alimentée pour une densité de courant constant v �1©/@@². 

4.2.3 Couple moyen et ondulation de couple d’une MCF sans redondance 

    Comme les autres machines à aimants permanents, nous pouvons appliquer l’eq. 2.1 afin de prendre en 
compte le couple réluctant et le couple de détente lorsque nous calculons les couples instantanés en 
fonction de la position du rotor. De plus, en appliquant l’eq. 3.7, l’ondulation de couple peut être calculée. 
Après avoir effectué les calculs numériques, le couple moyen ainsi que l’ondulation de couple en fonction 
de la densité du courant efficace sont obtenus et sont montrés sur la figure 4.19. A faibles densités de 
courant, le couple moyen augmente fortement avec l’augmentation de la densité de courant. Tandis qu’à 
hautes densités de courant, la machine sature et le couple moyen varie faiblement. Nous avons aussi 
remarqué que pour l’ondulation de couple, plus la densité de courant est élevée, plus l’ondulation de 
couple est faible jusqu’aux hautes densités de courant pour lesquelles l’ondulation de couple devient 
quasiment constante car le couple moyen tend lui aussi vers une valeur constante.  
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(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 4.19  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de la 

MCF 12/10 sans redondance. 

4.2.4 Modèle de défauts entre-spires d’une phase ou entre phases de la MCF sans redondance 

4.2.4.1 Court-circuit partiel d’une phase (phase A) 

    Dans les machines électriques, le défaut comme le court-circuit entre-spires d’une phase est l’un des 
défauts le plus fréquent, sa présence va modifier les comportements de la machine aux niveaux 
électromagnétiques, thermiques et mécaniques. Parmi tous les défauts connus dans les machines 
électriques, nous nous intéressons plutôt au court-circuit entre-spires, dont la sévérité est la plus grave [83]. 
Le court-circuit entre-spires entraîne un fort échauffement local dans les bobines. Ceci pourrait 
endommager les isolants de la bobine en court-circuit et, le court-circuit peut se propager dans toute la 
phase. Il doit être noté que le courant de court-circuit est dans un sens un courant de défluxage, dont la 
caractéristique est similaire au courant dans l’axe d. Par conséquent, pour les machines à aimants 
permanents, le court-circuit entre-spires pourrait causer une désaimantation locale irréversible [84]. Ceci 
va diminuer l’induction produite par les aimants permanents. De plus, le courant de court-circuit va lui 
aussi produire un couple résistant, dont la valeur instantanée n’est pas nulle pour le cas de court-circuit 
partiel d’une phase. Ainsi, pour maintenir le couple demandé par le cahier des charges, il faut augmenter 
considérablement les courants dans les phases saines. Comme mentionné précédemment, ceci va encore 
augmenter les pertes fer et les pertes Joule ainsi que la température de la machine. L’augmentation de la 
température va influencer l’isolation des bobines et désaimanter encore les aimants permanents. Par 
conséquent, la machine va entrer dans un cercle vicieux et les performances de la machine vont se 
dégrader de plus en plus jusqu’au décrochage de la machine. Il est donc très intéressant d’évaluer les 
comportements électromagnétiques tels que les courants de court-circuit, les courants dans les phases 
saines, les pertes Joule, les pertes fer, le couple ainsi que la vitesse de la machine en cas de court-circuit. 
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Dans cette partie, nous allons tout d’abord étudier les défauts sur différents pourcentages du nombre de 
spires d’une phase de la MCF 12/10 sans redondance en court-circuit. Toutes les bobines de la MCF 12/10 
sont utilisées, dont les trois phases sont alimentées avec des courants sinusoïdaux. En tant qu’exemple, 
nous allons court-circuiter différents nombres de spires de la phase Afin d’étudier différents pourcentages 
du nombre de spires d’une phase de la MCF 12/10 en court-circuit, dont le schéma équivalent est illustré 

sur la figure 4.20. � est le pourcentage du nombre de spires en court-circuit qui peut varier de 0% à 100%, �e est l’inductance propre tandis que £e, £u, £� et £s sont respectivement l’inductance mutuelle entre 
phases saines, celle entre les spires saines de la phase A et les phases saines, celle entre les spires en court-
circuit et les phases saines ainsi que celle entre les spires saines et celles en court-circuit de la phase A.  

 

Figure 4.20  Circuit équivalent de différents pourcentages du nombre de spires de la phase A en court-

circuit 

    Nous allons dans la suite développer les modèles électriques et mécaniques de la machine avec des 
spires d’une phase en court-circuit. Ensuite, les simulations sur MATLAB-Simulink seront aussi effectuées 
et les résultats analytiques seront vérifiés par des essais expérimentaux. Avec la convention moteur, le 
modèle électrique de la machine peut s’écrire comme suit : 

C � RA � � �A�> � ne Eq. 4.4 

Où v est la tension entrée, i, R, L et ne sont respectivement le courant, la résistance, l’inductance et la force 
électromotrice (FEM) à vide due aux aimants permanents. Avec le flux à vide obtenu par l’EF 2D, nous 
pouvons aussi établir l’expression de la FEM à vide comme suit: 

ne � �ΦÍ�> � �Ω �ΦÍ���  Eq. 4.5 

Où ΦÍ est le flux dû aux aimants permanents, Ω et �� sont respectivement la vitesse mécanique du rotor et 
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l’angle électrique. En régime permanent sinusoïdal, nous pouvons aussi mettre l’expression Eq. 4.4 sous la 
forme matricielle comme suit : 

	C� � 	R�	A� � �Ω	�� �	A��� � �Ω d	ΦÍ���  Eq. 4.6 

Où 	R�, 	�� , 	A� et 	ΦÍ� sont respectivement les matrices des résistances, des inductances (propres et 

mutuelles), des courants et des flux à vide. Pour les spires en court-circuit, nous pouvons obtenir son 
circuit équivalent comme montré sur la figure 4.21. L, R, e0 et iCC sont respectivement l’inductance, la 
résistance, la force électromotrice à vide et le courtant de court-circuit. Lorsque un court-circuit apparaît 
dans ces spires, nous considérons que la tension de sortie entre les deux extrémités de ces spires est nulle et 
le sens du courant de court-circuit est opposé à celui du courant dans les spires saines d’une même phase. 

 

 

Figure 4.21  Circuit équivalent des spires en court-circuit 

 

    Nous supposons que toutes les spires d’une phase sont en série et le nombre de spires par phase est N et, 

comme mentionné précédemment, nous avons un pourcentage du nombre de spires � en court-circuit, le 

pourcentage du nombre de spires saines est donc égal à (1 � �). Sachant que l’inductance propre est 
proportionnelle au carré du nombre de spires, nous pouvons donc obtenir les inductances propres des 
spires saines (Lsaine) et celle des spires en court-circuit (LCC) comme suit : 

���XU� � �1 � ����e et �¨¨ � ���e  Eq. 4.7 

Avec �e l’inductance propre totale d’une phase. En se basant sur cette idée, nous pouvons aussi obtenir les 

inductances mutuelles entre les spires saines et les spires en court-circuit (£s), les spires saines et les 

autres phases (£u) ainsi que les spires en court-circuit et les autres phases (£�) à partir de M0 qui 
représente : 
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é£u � �1 � ��£e  £� � �£e              £s � �1 � ����e
7 Eq. 4.8 

    Toutes les spires d’une phase sont en série et les résistances et les flux à vide dus aux aimants 
permanents sont proportionnels au nombre de spires. Par conséquent, nous pouvons obtenir aussi la 

résistance (Rsaine) et le flux à vide des spires saines (Φ��XU) ainsi que la résistance (RCC) et le flux (Φ¨¨) à 
vide des spires en court-circuit comme suit : 

 

#R��XU� � �1 � ��Re et R¨¨ � �Re                Φ��XU � �1 � ��ΦÍ��Y et Φ¨¨ � �ΦÍ��Y  7 Eq. 4.9 

 

Avec Re la résistance et ΦÍ��Y le flux à vide maximal d’une phase saine. Une fois que nous avons toutes 

les composantes du circuit équivalent des spires en court-circuit, nous pouvons établir l’expression 
matricielle des termes donnés dans l’eq. 4.6 comme ci-dessous : 

 

	�� �
¹º
ºº
º»�1 � ��2�0 �1 � ��£0 �1 � ��£0 ��1 � ���0�1 � ��£0 �0 �1 � ��£0 �£0�1 � ��£0 �1 � ��£0 �0 �£0��1 � ���0êëëëìëëëíSpires saines �£0ïPhase B �£0ïPhase C �2�0êìíSpires en CC ½¾

¾¾
¾¿
 Eq. 4.10 

	R� � ó�1 � ��Re 0 0 00 Re 0 00 0 Re 00 0 0 �Re
 ô Eq. 4.11 

�ΦÍ� � ΦÍ��Y ó �1 � α�cos ����cos ��� � 2�/3�cos ��� � 2�/3�αcos ����  ô Eq. 4.12 

	C� � q��Y ó cos ��� � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�0 ô Eq. 4.13 

 

    Enfin, pour compléter le modèle de la machine, il nous reste à développer le modèle mécanique, dont 
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l’expression s’écrit comme suit : 

 

�� � �	ΦÍ�W	A� � v �Ω�> � ÒΩ � �^ Eq. 4.14 

 

Avec �� le couple électromagnétique, p le nombre de paires de pôles, v le moment d’inertie, Ò le 

coefficient de frottement, �^ le couple résistant et Ω la vitesse mécanique du rotor. En se basant sur les 
modèles électromagnétiques et mécaniques précédents, nous pouvons réaliser la simulation sous 
MATLAB-Simulink afin d’étudier les influences du courant de court-circuit sur les performances 
électromagnétiques de la MCF 12/10 sans redondance, dont le schéma de contrôle est illustré sur la figure 
4.22. Le contrôle de vitesse et celui du courant sont réalisés par deux correcteurs PI. 

 

 

Figure 4.22  Schéma de contrôle de la MCF avec redondance, Iref et Imes représentent respectivement les 

trois courants de consigne et ceux de mesure tandis que Ñ^�Í et Ñ��� représentent respectivement la 

vitesse de consigne et celle de mesure. 

 

    Les paramètres de la machine utilisés pour les tests expérimentaux sont donnés dans le tableau 7.2 et le 
stator et le rotor sont illustrés sur la figure 7.2. C’est une machine à commutation du flux avec 12 dents 
statoriques et 10 pôles rotoriques, dont les dimensions sont différentes de celles de la MCF 12/10 conçue 
pour l’application VSV. Les résultats donnés dans cette partie sont obtenus par la machine donnée sur la 
figure 7.2. Les paramètres géométriques sont utilisés dans le modèle numérique afin de calculer le flux à 
vide, les inductances propres et mutuelles. Celles-ci sont aussi validées par les essais. Avec tous les 
paramètres obtenus par la méthode des EF 2D ainsi que par les tests expérimentaux, nous avons mis en 
œuvre des simulations sous MATLAB-Simulink avec la méthode précédente (figure 4.22). Afin de valider 
expérimentalement la simulation, le programme basé sur dSPACE est développé pour contrôler l’onduleur 
alimentant la MCF et une machine à courant continu (MCC) est utilisée en tant que charge pour charger la 
MCF.  
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    Le couple résistant et la vitesse de consigne sont respectivement égaux à 6 Nm et à 10 rad/s pour les 
simulations ainsi que pour les essais. Nous supposons qu’avant 2,4 secondes, la machine fonctionne 
normalement. A partir de 2,4 secondes, nous supposons qu’il y a un court-circuit entre-spires dans la phase 
A, dont les pourcentages du nombre de spires varient de 25% à 75% avec un pas de variation de 25%. En 
effet, dans la MCF, il y a quatre bobines qui sont mises en série pour former une phase. Ainsi, lorsque � � 25%, c'est-à-dire qu’il n’y a qu’une bobine en court-circuit. 

    Les résultats analytiques et expérimentaux de courant dans les spires saines IA, de courant dans les spires 
en court-circuit ICC et de la somme de IA et ICC (Itotal) sont illustrés à la figure 4.23. D’après les résultats du 

courant, nous avons remarqué que peu importe la valeur de �, Itotal et IA sont quasiment toujours en phase 
tandis que ICC et IA sont toujours opposés. Ceci veut dire que ICC va produire un couple résistant comme 
nous l’avons déclaré précédemment. Nous avons aussi remarqué que ICC varie légèrement avec 

l’augmentation de �. Ceci peut être démontré par l’eq. 4.15. Pour simplifier, nous pouvons négliger les 
inductances mutuelles. Celles-ci sont relativement faibles devant les effets de la résistance et de 
l’inductance propre. 

 

�̈ ¨ ÷ |�ø��Y|���Re�� � ���ù�e�� � |ωΦ��Y|��Re�� � ��ù�e�� Eq. 4.15 

 

    Nous savons qu’à faible vitesse du rotor, l’influence de la résistance sur �̈ ¨ est plus dominante devant 

l’inductance. Ceci est la raison pour laquelle �̈ ¨ ne varie que très peu avec l’augmentation de �. Par 

contre, au fur et à mesure que � augmente, le dénominateur de l’eq. 4.15 va lui aussi augmenter. Par 

conséquent, �̈ ¨ a une légère tendance de diminuer. Quant au IA, nous avons remarqué que plus � est élevé, 

plus IA est élevé. Ceci est logique, car avec l’augmentation de �, nous aurons de moins en moins de spires 
saines pour produire du couple électromagnétique. De plus, le couple résistant produit par ICC va 
augmenter. Par conséquent, afin de compenser la chute du couple électromagnétique et l’augmentation du 
couple résistant, IA doit donc impérativement être augmenté. Enfin, Itotal augmente lui aussi avec 

l’augmentation de �. 

   D’après l’eq. 4.15, nous pouvons aussi constater qu’à faible vitesse, � n’a pas une influence importante 
sur la valeur maximale de ICC. En revanche, lorsque la vitesse de la machine est suffisamment élevée pour 

que Re soit négligeable devant �ù�e, alors plus � est faible, plus la valeur maximale de ICC est élevée. 
Ainsi, la pire des configurations sera dans le cas où une seule spire est en court-circuit. 
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(a) résultats simulés pour � � 25% (b) résultats mesurés pour � � 25% 

  

(c) résultats simulés pour � � 50% (d) résultats mesurés pour � � 50% 

  

(e) résultats simulés pour � � 75% (f) résultats mesurés pour � � 75% 

Figure 4.23  Courant de la phase A avant et après différents pourcentages du nombre de spires de la 

phase A en court-circuit.  
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(a) couple simulé pour � � 25% (b) vitesses simulées et mesurées pour � � 25% 

  

(c) couple simulé pour � � 50% (d) vitesses simulées et mesurées � � 50% 

  

(e) couple simulé pour � � 75% (f) vitesse simulées et mesurées pour � � 75% 

Figure 4.24  Couple et vitesse avant et après différents pourcentages du nombre de spires de la phase A en 

court-circuit.   
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    Le couple instantané et la vitesse sont aussi calculés, dont les résultats pour différents pourcentages du 
nombre de spires en court-circuit sont montrés sur la figure 4.24. Dans la simulation, le couple de détente 
n’est pas pris en compte, c’est la raison pour laquelle la vitesse mesurée est légèrement plus ondulée que 
celle simulée. De toute manière, un bon accord entre les vitesses mesurées et les vitesses simulées est 

observé pour tous les pourcentages du nombre de spires en court-circuit (�). Nous pouvons conclure 

qu’avec l’augmentation de �, les ondulations du couple et de la vitesse deviennent de plus en plus fortes et 
la chute de la vitesse elle aussi devient de plus en plus élevée. Pourtant, nous avons remarqué que même si 
le fonctionnement de la machine est perturbé à cause de la présence du court-circuit entre-spires, la 
dégradation des performances de la machine reste à un niveau acceptable. 

    Le cas le plus grave parmi les différents pourcentages du nombre de spires en court-circuit est une phase 
entière en court-circuit (nous prenons la phase A comme exemple). Ceci pourrait arriver quand les deux 
sorties de la même phase se mettent en contact. En cas d’une phase en court-circuit, le circuit équivalent de 
la figure 4.20 est simplifié comme montré à la figure 4.25. Ceci est dans un certain sens comme un 
système triphasé classique, la seule différence est que la tension de sortie de la phase A est nulle. Ainsi, 
nous pouvons donc obtenir les expressions des matrices de l’eq. 4.6 comme montré de l’eq. 4.16 à l’eq. 
4.19. Dans cette partie, les modèles électriques et mécaniques ainsi que les conditions expérimentales sont 
similaires à ceux étudiés précédemment. 

 

 

Figure 4.25  Schéma de contrôle ainsi que le circuit équivalent de la phase A en court-circuit de la MCF 

12/10. 

	�� � ± �e £e £e£e �e £e£e £e �e ² Eq. 4.16 

	R� � ±Re 0 00 Re 00 0 Re² Eq. 4.17 
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�ΦÍ� � ΦÍ��Y ³ cos ����cos ��� � 2�/3�cos ��� � 2�/3�´ Eq. 4.18 

	C� � q��Y ± 0cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�² Eq. 4.19 

    Les résultats simulés et mesurés des trois courants (IA, Itotal et ICC) sont obtenus et montrés sur la figure 
4.26. Nous pouvons constater que les résultats simulés sont en accord avec les résultats mesurés. Les 

mêmes conclusions peuvent être tirées comme celles données pour différents � telles que IA et ICC sont 
opposés tandis que IA et Itotal sont en phase. Le courant de court-circuit ICC est similaire à ceux pour 

différents � tandis que IA et Itotal sont plus élevés que ceux obtenus par le court-circuit partiel d’une phase. 

  

(a) courant IA (b) courant Itotal 

  

(c) courant ICC (d) ensemble des trois courants 

Figure 4.26  Courants de la phase A avant et après le court-circuit. 
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    Les résultats simulés et mesurés de la vitesse avant et après une phase en court-circuit sur la figure 4.27 
ont montré qu’une forte chute de vitesse apparaît en présence du court-circuit. Ceci est principalement dû à 
la chute de couple des bobines saines et au couple résistant produit par les spires en court-circuit : ils ont 

effet de ralentir la machine. En comparaison avec les résultats des différents �, nous pouvons aussi 
constater que la perturbation de la vitesse en cas d’une phase en court-circuit est significativement plus 
forte que celles des court-circuits partiels d’une phase. 

 

Figure 4.27  Vitesse de la MCF 12/10 avant et après le court-circuit de la phase A. 

  

(a) couple total simulé (b) décomposition du couple à partir de (a) 

Figure 4.28  Couple total ainsi que le couple dû aux phases saines et celui développé par la phase en 

court-circuit (CC est Court-Circuit), ces résultats sont obtenus par des simulations. 

    Le couple total est obtenu par la simulation, dont le résultat avant et après la présence d’un court-circuit 
d’une phase est illustré sur la figure 4.28 (a) et la décomposition du couple en couple dû aux courants des 
phases saines et en un autre dû au courant de court-circuit est illustrée sur la figure 4.28 (b). Comme nous 
l’avons vu pour la vitesse, nous remarquons que la perturbation du couple en cas d’une phase en court-
circuit est plus forte que celle en cas d’un court-circuit partiel d’une phase. Sachant que la machine 
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fonctionne comme un moteur, le couple produit par chaque phase est donc considéré positif sans la 
présence du court-circuit. Par contre, en cas de court-circuit, le courant de court-circuit (ICC) est opposé au 
courant normal (IA). Ainsi, le couple produit par le courant de court-circuit devient négatif comme montré 
sur la figure 4.28 (b). Même si avec l’asservissement que nous pouvons maintenir le niveau de couple 
moyen, l’ondulation de couple ne peut malheureusement pas être compensée à cause du court-circuit.  

4.2.4.2 Court-circuit partiel dans deux phases 

    Dans cette partie, nous allons nous consacrer à la modélisation du court-circuit partiel de deux phases, 
dont la sévérité sera plus élevée que celle des spires d’une phase en court-circuit (le même pourcentage de 
spires en court-circuit). Il est donc très important de l’étudier pour prévoir l’influence de ce genre de court-
circuit sur les comportements électromagnétiques, thermiques ou bien mécaniques. Pour ce faire, nous 
supposons aussi que le pourcentage des spires en court-circuit peut varier de 0% (pas de court-circuit) à 
100% (deux phases en court-circuit complètement). Le schéma équivalent de court-circuit partiel de deux 
phases est montré sur la figure 4.29. 

 

Figure 4.29  Schéma équivalent de court-circuit partiel dans deux phases de la MCF 12/10. 

 Nous supposons que les pourcentages des spires en court-circuit de la phase A et de la phase B sont 
respectivement α et β. Par rapport à des spires d’une phase en court-circuit, nous avons quatre inductances, 
dont les expressions sont différentes, les autres inductances peuvent être calculées comme dans la partie 
précédente. Les quatre inductances différentes sont respectivement l’inductance mutuelle (M1) entre les 
spires saines de la phase A et de la phase B, l’inductance mutuelle (M9) entre les spires saines de la phase 
A et les spires en court-circuit de la phase B, l’inductance mutuelle (M10) entre les spires en court-circuit 
de la phase A et les spires saines de la phase B ainsi que l’inductance mutuelle (M4) entre les spires en 
court-circuit de la phase A et de la phase B, leurs expressions s’écrivent comme dans l’eq. 4.20. 
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�£u � �1 � ���1 � û�£e£g � �1 � ��û£e            £ue � ��1 � û�£e          £= � �û£e                       
7 Eq. 4.20 

    Les modèles électriques et mécaniques sont similaires à ceux développés dans la partie précédente et les 
matrices de l’inductance, de la résistance, du flux à vide et de la tension de l’eq. 4.6 s’écrivent comme ci-
dessous : 
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¹ºº
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 Eq. 4.23 

	C� � q��Y
¹ºº
º» cos ��� � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�00 ½¾¾

¾¿
 Eq. 4.24 

Les pourcentages du nombre de spires en court-circuit dans deux phases sont identiques (ý � þ). En 
se basant sur les informations nécessaires données précédemment, nous avons réalisé les simulations aussi 
bien que les essais expérimentaux, dont les résultats de trois courants représentatifs (IA, ICC1 et Itotal) sont 
illustrés sur la figure 4.30. Dans un premier temps, les pourcentages de spires de deux phases en court-
circuit sont choisis comme α = β. Par conséquent, les courants de court-circuit de deux phases en court-
circuit sont similaires au niveau de l’amplitude et nous n’allons présenter que les courants de la phase A. 
Comme dans le court-circuit entre-spires d’une phase, pour le court-circuit entre-spires de deux phases, le 
courant de court-circuit (ICC1) est toujours opposé au courant normal (IA) tandis que le dernier est en phase 
avec le courant total (I total). Avec l’augmentation de pourcentage des spires en court-circuit, les courants 
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normaux (IA) et les courants totaux (Itotal) augmentent considérablement tandis que le courant de court-
circuit (ICC1) varie très peu.  

  

(a) résultats simulés pour � � û � 25% (b) résultats mesurés pour � � û � 25% 

  

(c) résultats simulés pour � � û � 75% (d) résultas mesurés pour � � û � 75% 

Figure 4.30  Courants de la phase A avant et après différents pourcentages des nombres de spires des 

deux phases en court-circuit (� � û).  

    Les couples instantanés simulés (MATLAB-Simulink) et les vitesses simulées et mesurées avant et 
après la présence de court-circuit entre-spires de deux phases sont illustrés sur la figure 4.31. Comme vu 
pour le court-circuit entre-spires d’une phase, les ondulations du couple et de la vitesse augmentent 
progressivement avec la croissance de pourcentage des spires en court-circuit. De plus, au même niveau de 
pourcentage des spires en court-circuit, les perturbations du couple et de la vitesse du court-circuit entre-
spires de deux phases sont plus élevées que ceux du court-circuit entre-spires d’une phase. Les résultats du 
courant de court-circuit entre deux phases entières ne sont pas présentés ici, car les perturbations du couple 
et de la vitesse sont trop fortes et la machine ne peut pas continuer à fonctionner. De plus, le courant de 
court-circuit est trop important, ce qui est destructif pour l’onduleur. Par conséquent, il faut absolument 
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éviter ce genre de court-circuit. 

 

  

(a) couple simulé pour � � û � 25% (b) vitesses pour � � û � 25% 

  

(c) couple simulé pour � � û � 75% (d) vitesse pour � � û � 75% 

Figure 4.31  Couple total simulé et vitesse simulé et mesuré avant et après différents pourcentages de 

spires des deux phases en court-circuit (� � û). 

 

Les pourcentages du nombre de spires en court-circuit dans deux phases sont différents (ý È þ). En 
utilisant le même modèle comme nous pouvons le voir à la figure 4.29, nous avons effectué des 
simulations à l’aide de MATLAB-Simulink pour la MCF avec différents pourcentages des spires 

appartenant à deux phases en court-circuit (α È β). Les résultats simulés et mesurés des courants et de la 
vitesse avant et après les court-circuits sont respectivement illustrés à la figure 4.32 et à la figure 4.33. On 

remarque qu’à la figure 4.32, l’augmentation de β influence plutôt les courants dans les spires saines que 

les courants de court-circuit. Les courants dans les phases saines augmentent avec l’augmentation de β 



4.2 Etude des défauts d’une MCF 12/10 sans redondance (court-circuit partiel) 

Thèse de G. J. LI 143 

tandis que les courants de court-circuit restent quasiment constants pour différents β. Au fur et à mesure 

que β augmente, la chute de vitesse augmente, un phénomène similaire est observé pour l’ondulation de la 
vitesse (figure 4.33). 

 

 

  

(a) résultats simulés pour � � 25% et û � 50%  (b) résultats mesurés pour � � 25% et û � 50%  

  

(c) résultats simulés pour � � 25% et û � 75%  (d) résultats mesurés pour � � 25% et û � 75%  

Figure 4.32  Courants simulés et mesurés avant et après différents pourcentages nombres de spires des 

deux phases en court-circuit (� È û). 
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(a) résultats pour � � 25% et û � 50%  (b) résultats pour � � 25% et û � 75%  

Figure 4.33  Vitesses simulées et mesurées avant et après différents pourcentages des nombres de spires 

des deux phases en court-circuit (� È û). 

 

4.2.4.3 Court-circuit entre-spires et entre phases (deux phases) (� � �) 

    La machine à commutation de flux utilisée dans ce mémoire est une machine avec double couche, c'est-
à-dire qu’il y a deux bobines appartenant à deux phases adjacentes dans une même encoche. Par rapport 
aux bobinages distribués, l’avantage de cette structure est que la tête de bobine est courte, mais 
l’inconvénient est que le contact physique des bobinages dans la même encoche existe. Par conséquent, 
nous pourrons aussi avoir d’autres types de court-circuit tels que le court-circuit entre-spires et entre 
phases. Ceci est modélisé par le schéma équivalent illustré à la figure 4.34, sur laquelle, pour simplifier, 
nous considérons que le court-circuit partiel est entre la phase A et la phase B et les pourcentages de spires 

en court-circuit dans les deux phases sont identiques (α � β). Comme dans les parties précédentes, nous 
considérons que le pourcentage de spires en court-circuit est variable : de 25% à 75 %.  
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Figure 4.34  Schéma équivalent de court-circuit entre-spires et entre phases (deux phases) de la MCF 

12/10. 

   Dans le cas de court-circuit entre-spires et entre phases, toutes les inductances propres et mutuelles, les 
résistances ainsi que les FEM peuvent être calculées en utilisant les méthodes pour le cas de court-circuit 
partiel dans deux phases indépendantes (voir la partie 4.2.4.2). Pourtant, par rapport au cas de court-circuit 
partiel dans deux phases indépendantes, la différence pour le cas de court-circuit entre-spires et entre 
phases est que la tension imposée sur la partie en court-circuit vcc n’est plus nulle. Ainsi, en cas de court-
circuit entre-spires et entre phases, nous aurons les relations entre les tensions (saines et court-circuités) et 
les courants (sains et court-circuités) comme ci-dessous : 

|}}
~
}}�

C¤ � �1 � ����e �X��W � �1 � ���ReA¤ � n¤� � £� �X··Ö�W � £u �X��W � £s �X��W � £g �X··��W � Coo  C¦ � �1 � û���e �X��W � �1 � û��ReA¦ � n¦� � £u �X��W � £� �X��W � £� �X··��W � £ue �X··Ö�W � CooC¨ � �e �X��W � ReA¨ � n¨ � £� �X��W � £s �X��W � £� �X··��W � £f �X··Ö�W                                                    CSS � ���e �X··Ö�W � ��ReASSu � n¤� � £� �X©�W � £u0 �X��W � £6 �X��W � £4 �X··��W                                   CSS � û��e �X··2�W � û�ReASS2 � n�� � £9 �X©�W � £8 �X��W � £5 �X��W � £4 �X··1�W                                      
7. Eq. 4.25 

    Si nous considérons que les tensions des trois phases (C¤, C¦ et C¨) sont connues, alors dans l’eq. 4.25, 

nous avons six inconnues, qui sont respectivement les cinq courants (A¤, A¦, A¨, ASSu et ASS�) et la tension de 

court-circuit (CSS). Sachant que nous ne pouvons pas résoudre un système avec cinq équations et six 
inconnues, il nous faut donc chercher une autre équation. En se basant sur la loi des nœuds, nous pouvons 
établir la relation entre les courants de court-circuit et les courants dans les bobines saines comme suit : 

0 � �A¤ � A¦ � ASSu � ASS� � � �A¤�> � �A¦�> � �ASSu�> � �ASS��>  Eq. 4.26 
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    A l’aide de la loi des mailles, nous pouvons savoir que la somme des tensions de la partie en court-

circuit entre-spires et entre phases est nulle, ainsi nous pouvons éliminer la tension CSS en utilisant 
l’expression suivante : 

0 � ���e �ASSu�> � ��ReASSu � n¤� � £� �A©�> � £u0 �A¦�> � £6 �A¨�> � £4 �ASS��>� �û��e �ASS2�> � û�ReASS2 � n�� � £9 �A©�> � £8 �A¦�> � £5 �A¨�> � £4 �ASS1�> � 
Eq. 4.27 

    Avec les trois équations précédentes (eq. 4.25, eq. 4.26 et eq. 4.27), nous pouvons obtenir un système 
avec cinq équations et cinq inconnues, en mettant ce système sous la forme matricielle, nous aurons : 
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Eq. 4.28 

    En résolvant l’eq. 4.28, nous pouvons obtenir tous les courants sains et de court-circuit. Ensuite, avec les 
courants obtenus, nous pouvons calculer le couple électromagnétique, dont l’expression est comme ci-
dessous : 

� � �1 � ��n¤A¤ � �1 � û�n¦A¦ � n¨A¨ � �n¤ASSu � ûn¦ASS�Ω  Eq. 4.29 

    Le modèle mécanique de la MCF 12/10 sans redondance est identique à l’eq. 4.14. A l’aide de 
MATLAB-Simulink, nous avons établi un modèle de défauts sur le court-circuit entre-spires et entre 
phases en appliquant les modèles électromagnétiques et mécaniques précédents. Le schéma de contrôle est 
identique à celui illustré à la figure 4.22 et la machine pour faire les tests expérimentaux est celle illustrée à 
la figure 7.2. Les résultats simulés et mesurés en terme de courant normal (IA), de courant en court-circuit 
(Icc1) et de courant total (Itotal) ainsi que la vitesse sont illustrés à la figure 4.35 et à la figure 4.36. Comme 
nous pouvons le voir, le courant de court-circuit Icc1 ne varie que très peu avec l’augmentation du 
pourcentage de spires en court-circuit. En revanche, le courant normal IA et le courant total Itotal 
augmentent considérablement avec la croissance du pourcentage de spires en court-circuit. 
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(a) résultats simulés pour � � û � 25% (b) résultats mesurés pour � � û � 25% 

  

(c) résultats simulés pour � � û � 50% (d) résultats mesurés pour � � û � 50% 

  

(e) résultats simulés pour � � û � 75% (f) résultats mesurés pour � � û � 75% 

Figure 4.35  Courants simulés et mesurés avant et après le court-circuit entre-spires et entre phases (deux 

phases), le pourcentage de nombre de spires en court-circuit varie de 25% à 75%. 
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(a) Vitesses mesurée et simulée pour � � û � 25% 

 

(b) Vitesses mesurée et simulée pour � � û � 50% 

 

(c) Vitesses mesurée et simulée pour � � û � 75% 

Figure 4.36  Vitesses simulées et mesurées avant et après le court-circuit entre-spires et entre phases 

(deux phases), le pourcentage de nombre de spires en court-circuit varie de 25% à 75%. 
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    L’influence de différents nombres de spires en court-circuit sur la vitesse est que, plus le nombre de 
spires en court-circuit est élevé, plus la chute de vitesse est forte et plus l’ondulation de la vitesse est 
élevée. Par rapport aux résultats obtenus pour le cas où il y a un court-circuit entre-spires dans deux phases 
adjacentes (figure 4.31), pour le même pourcentage de spires en court-circuit, on remarque que la chute de 
vitesse pour le cas où il y a un court-circuit entre-spires et entre phases est plus faible tandis que le niveau 
de l’ondulation de la vitesse est quasiment identique. Ceci est dû au fait qu’en cas de court-circuit entre-
spires de deux phases indépendantes comme illustré à la figure 4.31, le courant de court-circuit et le 
courant normal dans la même phase sont complètement opposés. En revanche, en cas de court-circuit 
entre-spires et entre phases, ce n’est plus le cas. Par conséquent, le couple produit par les deux courants en 
court-circuit en cas de court-circuit entre spires et entre phases est moins élevé (valeur absolue) que celui 
du court-circuit entre-spires de deux phases indépendantes (figure 4.37, CC veut dire court-circuit), et donc 
une moins forte chute de la vitesse.  

 

 

 

Figure 4.37  Couple dû aux spires en court-circuit pour le court-circuit entre-spires et entre phases ainsi 

que celui entre-spires dans deux phases indépendantes. 
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4.2.5 Conclusion 

    Dans cette partie, une caractérisation EF 2D d’une MCF 12/10 sans redondance est proposée. En se 
basant sur les résultats numériques (les inductances propres et mutuelles, les flux à vide, le couple moyen, 
etc.), nous avons mis en place, sous MATLAB-Simulink, des modèles de défauts de cette machine en 
tenant compte des court-circuits partiels dans une phase, dans deux phases ainsi que ceux entre phases 
(deux phases). 

    Les pourcentages du nombre de spires (� pour le court-circuit partiel dans une phase, � et û pour le 
court-circuit partiel dans deux phases ou entre phases) en court-circuit peuvent varier de 25% à 75%. A 

faibles vitesses, les valeurs de � et/ou û n’ont pas une influence importante sur les amplitudes du courant 

de court-circuit. Par contre, à hautes vitesses, lorsque la résistance (�Re et/ou ûRe) est négligeable devant 

les inductances (��ù�e et/ou û�ù�e), plus � et/ou û est faible, plus les amplitudes des courants de court-
circuit sont élevées. Ainsi, du point de vue des amplitudes des courants de court-circuit, le pire des cas est 
théoriquement une seule spire en court-circuit. Quant à la vitesse et au couple électromagnétique, sur toute 

la plage de la vitesse, plus � et/ou û est élevé, plus les chutes et les ondulations de vitesse et de couple sont 
élevées. Nous avons aussi remarqué que les amplitudes des courants dans les phases saines augmentent 
avec la croissance des pourcentages du nombre de spires en court-circuit. 

    Par rapport au court-circuit partiel dans deux phases, pour le même nombre de spires en court-circuit, la 
chute de vitesse en cas de court-circuit partiel entre phases (deux phases) est plus faible. Ceci est dû au fait 
qu’en cas de court-circuit partiel entre phases, la tension de la partie en court-circuit n’est plus nulle et le 
courant de court-circuit et le courant dans les bobines saines de la même phase n’ont pas un déphasage 
angulaire de 180° électrique. Ainsi, le couple résistant produit par les courants de court-circuit est plus 
faible que celui du court-circuit partiel dans deux phases. 
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4.3 Caractéristiques d’une MCF 12/10 avec redondance 

4.3.1 Faisabilité d’une MCF avec redondance à partir de celle sans redondance 

    D’après les études précédentes, nous avons trouvé que les deux étoiles de la MCF 12/10 sans 
redondance peuvent être considérées quasiment identiques même si les flux à vide de deux bobines 
appartenant à la même phase ont un léger déphasage angulaire dû au deuxième harmonique. Par contre, si 
nous voulons utiliser une moitié de la machine et garder l’autre moitié comme l’étoile redondante, nous 
devons nous assurer que ceci est faisable. Une mauvaise combinaison de dents statoriques et rotoriques se 
traduit par une forte dégradation des performances électromagnétiques ou bien par une infaisabilité de la 
machine. Pour ce faire, nous pouvons appliquer la règle suivante [Plus Petit Commun Multiple (PPCM)]:  

jj�£���, �^� � P �^a Eq. 4.30 

Où �� est le nombre de dents statoriques, �^ est le nombre de dents rotoriques, P et a sont le nombre de 
phases et un chiffre rond qui dépend de la machine, qui peut être 1, 2, 3, etc. Pour notre machine en 

question, �� � 12, �^ � 10. Par conséquent, jj�£���, �^� � 60. Cette machine peut donc avoir 6 

phases, P � 6 et a � 1 ou bien elle a 3 phases, P � 3 et a � 2. Pour ces deux cas, la machine est faisable. 
Si nous appliquons cette loi à la machine avec redondance, nous savons que nous n’utilisons que 6 dents 
statoriques au lieu de 12 dents statoriques comme dans les MCF sans redondance. Ainsi, le nombre de 

dents statoriques �� � 6 et jj�£���, �^� � 30 et nous ne pouvons que choisir P � 3 et a � 1. D’après 
cette loi, nous pouvons donc constater que la MCF 12/10 avec redondance est faisable. Les caractéristiques 
électromagnétiques de cette machine seront étudiées et les problèmes de défauts seront aussi détaillés dans 
la suite de ce chapitre. 

    Pour la MCF avec redondance, nous savons que les défauts sur des phases ouvertes ne sont pas un 
problème grave. Nous pouvons faire comme ce qui est mentionné précédemment, par exemple ouvrir 
l’étoile principale et utiliser celle qui est redondante. Avec cette correction, les phases ouvertes sont 
enlevées et elles ne pourront pas avoir d’influence sur les phases saines. Par contre, pour des phases en 
court-circuit, à cause du couplage magnétique entre phases, les phases en court-circuit vont toujours 
induire un courant, qui va perturber les courants dans les phases saines. De plus, il y aura un couple 
résistant dû aux courants de court-circuit. Si nous voulons maintenir le niveau du couple moyen en cas de 
défauts, les courants dans les phases saines doivent augmenter pour compenser ce couple résistant. Les 
courants de court-circuit avec l’augmentation des courants dans les phases saines vont certainement 
augmenter les pertes Joule. Ceci va conduire à un échauffement supplémentaire de la machine en cas de 
défauts. Pour l’application VSV, nous devons prévoir le niveau des courants de court-circuit et les 
augmentations des courants dans les phases saines en cas de défauts. Sinon, un bon candidat conçu en 
mode sain ne pourrait pas fonctionner en mode de défauts (court-circuit). 
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4.3.2 Inductances propres et mutuelles d’une MCF avec redondance 

    La distribution de flux à vide de la MCF avec redondance est identique à celle de la MCF 12/10 sans 
tenir compte de la redondance [figure 4.16 (b)]. En appliquant l’eq. 7.1, nous pouvons également obtenir 
les inductances propres et mutuelles de chaque phase, dont les résultats sont montrés sur la figure 4.38. 
Sachant que les deux étoiles sont quasiment identiques, nous ne prenons donc que la phase A1 de l’étoile 
principale comme exemple et pour les autres phases, dont les inductances propres et mutuelles seront 
similaires au décalage angulaire près entre les inductances propres ou mutuelles de chaque phase. Pour 
simplifier, nous appliquons deux notions pour nommer les phases des deux étoiles, la première est des 
phases correspondantes, les phases A1 et A2 (les phases A de deux étoiles), les phases B1 et B2 ainsi que 
les phases C1 et C2. Tandis que la deuxième est les phases non-correspondantes telles que les phases A1 et 
B2, A1 et C2, etc.  

 

 

Figure 4.38  Inductances propres et mutuelles en fonction de la position du rotor de la MCF avec 

redondance. 

 

    Sur la figure 4.38, nous pouvons remarquer que parmi les inductances mutuelles, celle entre les phases 
non-correspondantes (A1 et B2) est la plus élevée, dont la valeur absolue représente quasiment la moitié de 
l’inductance propre d’une phase. Par contre, les inductances mutuelles entre les phases correspondantes ou 
entre les phases d’une même étoile sont beaucoup plus faibles, qui sont quasiment négligeables devant les 
inductances propres d’une phase et les inductances mutuelles entre les phases non-correspondantes. Afin 
d’expliquer ceci, nous pouvons consulter la figure 4.39, dans laquelle les aimants permanents sont enlevés 
et remplacés par l’air. Ensuite, la phase A1 est alimentée par un courant constant, les distributions de flux 
ont montré que sur toute la plage de la position du rotor, le flux de la phase A1 traverse majoritairement les 
phases adjacentes (B2 et C2) qui sont des phases non-correspondantes et peu de flux traversent les phases 
correspondantes ou bien les phases de la même étoile.  
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(a)  � � 0° (l’axe q) (b)  � � 9° (l’axe d) 

Figure 4.39  Distributions de flux de la MCF redondante avec la phase A1 alimentée avec un courant 

constant pour deux positions du rotor.  

 

    Sachant que le flux et le courant sont liés par la relation eq. 7.1, ceci rend les inductances mutuelles 
entre les phases non-correspondantes plus importantes que les autres inductances mutuelles mentionnées 
précédemment. Nous pouvons également observer que les variations des inductances propres ainsi que 
celles des inductances mutuelles sont faibles, ce ne sera donc pas absurde d’utiliser les valeurs moyennes 
des inductances de manière à établir nos modèles de défauts dans la suite de ce mémoire. Après les calculs 
numériques, nous pouvons donc obtenir la matrice des inductances propres et mutuelles comme dans l’eq. 
4.31. 

 

	�� �
¹ºº
ºº»

�e £e £e £u £� £�£e �e £e £� £u £e£e £e �e £� £� £u£u £� £� �e £e £e£� £u £� £e �e £e£� £� £u £e £e �e
 
½¾¾
¾¾¿ Eq. 4.31 

�e � 2,7 @	 : Inductance propre, 

£e � 0,3 @	 : inductance mutuelle entre les phases de la même étoile, 

£u � 0,3 @	 : inductance mutuelle entre les phases correspondantes, 

£� � �1,2@	 : inductance mutuelle entre les phases opposées. 
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4.3.3 Couple moyen et ondulation de couple 

    En alimentant les trois phases de l’étoile principale avec des courants sinusoïdaux, nous pouvons obtenir 
le couple et l’ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace par la méthode des EF 2D, 
dont les résultats sont illustrés sur la figure 4.40. En comparaison avec la figure 4.19, dans laquelle toutes 
les phases sont alimentées, nous avons trouvé qu’avec la moitié des phases alimentées, le couple produit 
par la machine est supérieur à la moitié du couple moyen produit par la machine avec toutes les phases 
alimentées. Ceci est principalement dû à la saturation magnétique, car avec l’étoile principale alimentée, 
pour la même densité de courant, la machine sature moins fortement que celle avec toutes les phases 
alimentées. Par contre, l’ondulation de couple de la machine avec l’étoile principale alimentée est plus 
élevée que celle de la machine avec toutes les phases alimentées. Ceci est logique, car avec le même 
niveau du couple de détente, un couple moyen plus faible signifie que la machine avec la seule étoile 
principale alimentée aura relativement plus d’ondulation de couple (eq. 3.7). 

 

 

  

(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 4.40  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de la 

MCF 12/10 avec redondance. 
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4.4 Modèle couplé : défaillance-thermique d’une MCF 12/10 avec redondance 

4.4.1 Modèle analytique de défauts sur une phase en court-circuit 

    Les problèmes de défauts dus à des phases ouvertes d’une machine avec redondance ne sont pas graves, 
car nous pouvons aisément ouvrir les autres phases de l’étoile en défaut et utiliser les phases de l’étoile 
redondante. Par contre, en cas de phases en court-circuit, l’ouverture des interrupteurs de l’onduleur n’est 
plus suffisante car les phases en court-circuit vont induire des courants de court-circuit qui vont, en raison 
du couplage magnétique entre phases, perturber les phases saines. Nous allons dans la suite étudier 
l’influence des phases en court-circuit sur les performances électromagnétiques et thermiques de la 
machine avec redondance. Le schéma de contrôle sur une phase en court-circuit de la MCF avec 
redondance est montré sur la figure 4.41. Pour simplifier, nous considérons que les phases principales 
fonctionnent tout le temps et à un certain moment, nous imposons un court-circuit dans certaines phases 
(phase A2, par exemple) de l’étoile redondante. La stratégie de commande n’est pas l’aspect d’étude 
principale dans ce chapitre.  

 

 

Figure 4.41  Schéma de contrôle équivalent sur une phase en court-circuit de la MCF avec redondance 

 

 

    Les points neutres des deux étoiles sont isolés et inaccessibles et la relation entre les trois courants dans 
les phases saines de l’étoile principale peut s’établir comme ci-dessous : 

A¤u � A¦u � A¨u � 0 Eq. 4.32 

    Comme mentionné précédemment sur la figure 4.21, le courant de court-circuit va produire un couple 
résistant. Ainsi, la convention générateur doit être appliquée pour la phase en court-circuit. Les modèles 
électriques et mécaniques utilisés dans la partie sur des spires en court-circuit de la MCF 12/10 sans 
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redondance pourront aussi être appliqués ici. Nous pouvons aussi obtenir tous les termes de l’eq. 4.6 pour 
la MCF 12/10 avec redondance, dont les expressions s’écrivent comme suit : 

	R� � óRe 0 0 00 Re 0 00 0 Re 00 0 0 Re
 ô Eq. 4.33 

	�� � ó �e £e £e £u£e �e £e £�£e £e �e £�£u £� £� �e
 ô Eq. 4.34 

�ΦÍ� � ¹º
º»ΦÍ¤u
ΦÍ¦u
ΦÍ¨u
ΦÍ¤�

 ½¾
¾¿ � ΦÍ��Y ó cos ����cos ��� � 2�/3�cos ��� � 2�/3�cos ����  ô Eq. 4.35 

	A� � óA¤uA¦uA¨uA¤�
 ô � ���Y ó cos��� � � 2⁄ � ¼�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ¼�cos ��� � 2�/3 � � 2⁄ � ¼�?

 ô Eq. 4.36 

	C� � óC¤uC¦uC¨uC¤�
 ô � q��Y ó cos ��� � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�0 ô Eq. 4.37 

 

    En se basant sur l’eq. 4.4 et la figure 4.21, la relation entre la FEM à vide de la phase en court-circuit et 
le courant de court-circuit peut être établie comme suit : 

n¤� � �Φ���> � R¤�A¤� � �¤� �A¤��> � £¤�¤u �A¤u�>  � £¤�¦u �A¦u�> � £¤�¨u �A¨u�>  Eq. 4.38 

Avec  R¤� et �¤� : Résistance et inductance propre de la phase A2,  A¤� : Courant de court-circuit de la phase A2, Φ�� : Flux à vide de la phase A2, 

MA2A1, MA2B1 et MA2C1 : Inductances mutuelles entre les phases mentionnées précédemment. 

    Tous les paramètres de l’eq. 4.38 sont calculés par la méthode des EF 2D. Nous avons remarqué que, si 
les composantes harmoniques sont négligées, les FEM à vide des phases correspondantes entre les deux 
étoiles sont quasiment identiques (eA2 = eA1). De plus, par rapport à MA2B1 et MA2C1 (MA2B1 = MA2C1), MA2A1 
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est négligeable. Ainsi, avec l’eq. 4.32, nous pouvons simplifier l’eq. 4.38 par l’équation suivante : 

n¤� ÷ R¤�A¤� � �¤� �A¤��> � £¤�¦u �A¤u�>  Eq. 4.39 

Sans défluxage, après avoir résolu l’équation différentielle, nous pouvons finalement obtenir l’expression 
du courant de court-circuit dans la phase A2 comme suit : 

A¤��>� � # £�¤u�¤�	ù� � �1 �⁄ ��� �ù �1
� � ø¤�£�¤u� cos�ù>� � �ù� � ø¤�£�¤u�� sin�ù>��

� £�¤uù�¤�	ù� � �1 �⁄ ��� �1
� � ø¤�£�¤u� nd
�� 

Eq. 4.40 

Avec n¤��>� � ø¤�cos �ù> � � 2⁄ �, £ � £¤�¦u � £¤�¨u, A¤u�>� � �¤ucos �ù> � � 2⁄ �, � � �¤� R¤�⁄  

(constante de temps électrique) et ù (vitesse électrique du rotor). Après la présence d’un court-circuit de la 
phase A2 et l’entrée de la machine en régime permanent, nous pouvons simplifier l’expression du courant 
de court-circuit sous la forme suivante : 

A¤��>� � x�©� � �� cos�ù> �  � Eq. 4.41 

avec x � Éà�Ö¶�����l�u �⁄ ���, © �  ù �u
� � ���Éà�Ö�, � � �ù� � ���Éà�Ö�� et   � arctan ��/©�.  

    Le couple (Ce) produit par les trois phases principales et la phase en court-circuit s’écrit comme suit : 

�� � 1Ω �	n�¤u¦u¨uW · 	A�¤u¦u¨u � n¤�A¤�� Eq. 4.42 

où Ω est la vitesse mécanique, 	n�¤u¦u¨u et 	A�¤u¦u¨u sont respectivement deux matrices colonnes des FEM 
et des courants de l’étoile principale. 

4.4.2 Résultats de la simulation (MATLAB-Simulink) 

    La simulation de défauts sur un cycle de fonctionnement est très complexe, nous allons donc ici choisir 
deux points de fonctionnement pour étudier les caractéristiques de la machine en cas de défauts. Le 
premier point correspond à un couple résistant égal à 2 Nm et la vitesse mécanique du rotor à 100 rad/s 
tandis que pour le deuxième point, le couple résistant est de 8 Nm et la vitesse mécanique du rotor est 
égale à 20 rad/s. Comme vu précédemment, les asservissements du courant et de la vitesse sont appliqués 
pour réaliser la simulation. Il faut noter que le couple de détente n’est pas pris en compte. Les résultats de 
simulation de la MCF 12/10 avec redondance sont montrés sur la figure 4.42 et sur la figure 4.43. Nous 
pouvons remarquer qu’à faible couple et à haute vitesse (figure 4.42), le courant de court-circuit est plus 
élevé que le courant normal dans la phase correspondante (phase A1 et phase A2 sont les phases 
correspondantes de deux étoiles). Ce courant élevé de court-circuit produit un couple résistant, dont la 
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variation peut être considérée comme sinusoïdale. Même si la valeur moyenne de ce couple résistant est 
quasiment nulle [figure 4.42 (c)], elle conduit quand même à une forte ondulation de couple dans le couple 
total. En raison de la perturbation de couple, la vitesse elle aussi est perturbée par la présence d’un court-
circuit d’une phase. Par contre, à faible vitesse et à couple élevé (figure 4.43), nous pouvons remarquer que 
le courant de court-circuit est considérablement plus faible que le courant normal. Ainsi, le couple résistant 
dû au courant de court-circuit lui aussi est faible. Par contre, la valeur moyenne de ce couple résistant est 
négative. Ceci est équivalent à une augmentation du couple résistant. Afin de maintenir le niveau de 
couple, il nous faut augmenter le courant dans les phases saines de manière à compenser ce couple 
résistant dû au courant de court-circuit. 

 

  

(a) courant normal et courant de court-circuit (b) couple total 

  

(c) couple dû aux phases saines et celui dû à la 
phase en court-circuit 

(d) vitesse 

Figure 4.42  Courants, couple et vitesse avant et après une phase en court-circuit. Couple : 2 Nm, vitesse : 

100 rad/s (résultats simulés). 
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(a) courant normal et courant de court-circuit (b) couple total 

  

(c) couple dû aux phases saines et celui dû à la 
phase en court-circuit 

(d) vitesse 

Figure 4.43  Courants, couple et vitesse avant et après une phase en court-circuit. Couple :8 Nm, vitesse : 

20 rad/s (résultats simulés). 

 

    Afin de prédire le courant de court-circuit maximal de la MCF avec redondance, nous avons aussi 
calculé, par la simulation, l’amplitude du courant de court-circuit en fonction de la vitesse mécanique du 
rotor, dont le résultat est montré sur la figure 4.44 (a). À faible vitesse, le courant de court-circuit 
augmente fortement avec l’augmentation de la vitesse mécanique du rotor. Tandis qu’à haute vitesse, le 
courant de court-circuit tend vers une constante. Ceci peut être expliqué par l’eq. 4.43 qui est une 
simplification de l’eq. 4.15. Ici, nous supposons que une phase entière est en court-circuit.  
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�¨¨ ÷ |ùΦ��Y|��Re�� � �ù�e�� Eq. 4.43 

    Si la vitesse (ù) est tellement faible que ù�e � Re, le courant de court-circuit est approximativement 

égal à ùΦ��Y Re⁄ , tandis que si la vitesse est suffisamment élevée pour que Re � ù�e, le courant de 

court-circuit est approximativement égal à Φ��Y �e⁄ . Par conséquent, à basses vitesses, le courant de 
court-circuit augmente avec l’augmentation de la vitesse. Par contre, à hautes vitesses, l’influence de 
résistance est négligeable devant celle de l’inductance et le courant de court-circuit ne dépend que du flux 
à vide et de l’inductance propre. Ainsi, à hautes vitesses, le courant de court-circuit lui aussi est 
indépendant de la vitesse mécanique du rotor. 

  

(a) résultats simulés sur l’amplitude du courant de 
court-circuit en fonction de la vitesse 

(b) résultats numérique sur le flux Φ� en fonction 
du courant Id 

Figure 4.44  Calculs analytiques et numériques du courant de court-circuit de la MCF avec redondance 

 

    Afin de vérifier les résultats obtenus par la simulation précédente via la méthode des EF 2D (ANSYS), 
nous alimentons les phases avec un courant Id (voir la partie 7.2.2) et, nous calculons le flux dans l’axe d 
en fonction de ce courant Id. Sachant qu’à hautes vitesses, l’influence résistive est négligeable devant celle 

inductive et si le flux dans l’axe d est nul (Φ��Y � ���� � 0, Φ��Y est l’amplitude du flux à vide), le 
courant Id peut donc être considéré comme le courant de court-circuit. Après les calculs numériques par la 
méthode des EF 2D [figure 4.44 (b)], nous avons trouvé lorsque le courant Id est égal à 15,4 A, le flux dans 
l’axe d est quasiment nul. Par conséquent, nous pouvons constater que le courant de court-circuit est 
approximativement égal à 15,4A. Cette valeur correspond à la valeur obtenue par des calculs analytiques 
[figure 4.44 (a)]. Ici, il faut aussi noter que les courants de court-circuit obtenus analytiquement ou 
numériquement sont récupérés lorsque le régime de la machine est permanent et leurs valeurs sont les 
valeurs maximales.  
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4.4.3 Vérification expérimentale 

    La machine utilisée pour les essais expérimentaux est celle montrée sur la figure 7.2. Deux correcteurs 
sont appliqués pour contrôler les courants et la vitesse de la machine, dont le schéma bloc est identique à 
celui montré sur la figure 4.22. Le couple résistant est égal à 4 Nm et la vitesse de consigne est de 10 rad/s 
pour la simulation aussi bien que pour les essais. Les résultats de la simulation et ceux expérimentaux sont 
montrés sur la figure 4.45 et sur la figure 4.46.  

  

(a) résultats simulés (b) résultats mesurés 

Figure 4.45  Courant dans la phase saine et courant de court-circuit avant et après une phase en court-

circuit de la MCF 12/10 avec redondance. 

  

(a) vitesse (b) courant de court-circuit 

Figure 4.46  Vitesse mécanique avant et après le court-circuit d’une phase et amplitude du courant de 

court-circuit en fonction de la vitesse mécanique du rotor de la MCF 12/10 avec redondance.  

    Un bon accord entre les résultats de la simulation et ceux mesurés est observé. Comme dans les études 
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précédentes, en raison du courant de court-circuit, la vitesse est perturbée. Le courant de court-circuit 
dépend fortement de la vitesse mécanique du rotor à faibles vitesses tandis qu’à hautes vitesses, ce n’est 
plus le cas. Pour la machine en question, le courant de court-circuit maximal est approximativement égal à 
20 A. Ceci pourrait poser des problèmes thermiques pour la machine en cas de court-circuit. Car le fort 
courant de court-circuit signifie de fortes pertes Joule ainsi qu’une forte augmentation des températures, 
qui pourrait dans certains cas endommager les isolants ou les aimants permanents. Comme mentionné 
précédemment, nous allons dans la suite développer un modèle thermique afin d’étudier l’influence d’une 
phase en court-circuit sur les caractéristiques thermiques de la MCF avec redondance. 

4.4.4 Modèles thermiques statiques (analytique et EF 3D) de la MCF en cas de défaut 

4.4.4.1 Modèles des pertes en cas de défauts 

    La procédure de la modélisation thermique de la MCF avec redondance en mode de défauts est similaire 
à celle montrée sur la figure 3.36. La seule différence est que les courants normaux et le courant de court-
circuit sont inconnus. Par conséquent, il nous faut utiliser les modèles de défauts afin d’obtenir toutes les 
informations (amplitude, fréquence, phase) des courants en présence du court-circuit dans une phase. Une 
fois que nous avons tous les courants, nous pouvons utiliser la méthode des EF 2D pour calculer les pertes 
fer et les pertes Joule. Celles-ci serviront dans le modèle thermique comme les sources de chaleur à évaluer 
la variation des températures en cas de défauts. Ce modèle couplé sera détaillé dans la suite de ce chapitre. 

    Dans cette partie, les modèles thermiques et électromagnétiques sont fondés sur le prototype précédent, 
dont les paramètres sont donnés dans le tableau 7.2. Les courants dans les phases saines ainsi que celui de 
court-circuit sont obtenus par la simulation et vérifiés par les essais expérimentaux comme vu 

précédemment. Avec les courants obtenus, nous pouvons donc calculer les pertes Joule (j¢) en cas d’une 

phase en court-circuit de la MCF avec redondance, dont l’expression générale s’écrit comme suit : 

j¢ � 3R��ÍÍ� � R�̈�̈  Eq. 4.44 

Où R est la résistance d’une phase ; nous considérons que les résistances des phases saines sont identiques 
à celle de la phase en court-circuit. Ieff et ICC sont respectivement le courant normal efficace et le courant de 
court-circuit efficace.  

    Pour les pertes fer, nous utilisons les courants dans les phases saines et celui de la phase en court-circuit 
obtenus précédemment pour alimenter la machine. En utilisant le modèle EF 2D de la MCF 12/10 avec 

redondance, nous pouvons obtenir les deux composantes de l’induction (Br et �«) dans chaque élément de 
maillage. En appliquant l’eq. 3.21, nous pouvons donc obtenir les pertes fer statoriques et rotoriques de la 
machine en cas d’une phase en court-circuit. Les pertes de la machine sans défauts sont calculées avec la 
même méthode. Ici, la vérification sur un cycle de fonctionnement est considérablement complexe, nous 
allons aussi choisir deux points de fonctionnement, l’un est faible couple et haute vitesse (point I) tandis 
que l’autre est haut couple et faible vitesse (point II ). Le point I correspond à un couple de 4 Nm et à une 
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vitesse de consigne de 1000 tr/min tandis qu’au point II , le couple est de 8Nm et la vitesse est de 100 
tr/min. Après les calculs analytiques et numériques, nous avons les pertes Joule et les pertes fer en mode 
sain aussi bien qu’en mode de défauts, dont les résultats sont montrés dans le tableau 4.3. Nous avons 
remarqué qu’au point I, les pertes Joule (238,5 W) en mode de défaut sont quasiment 12 fois plus élevées 
que celles en mode sain (19,9 W). Tandis qu’au point II , les pertes Joule (208,4 W) en mode de défaut ne 
sont que 2,4 fois plus élevées que celles (86 W) en mode sain. Dans tous les cas, nous pouvons constater 
qu’il y aura une forte augmentation des pertes Joule en cas d’une phase en court-circuit. Quant aux pertes 
fer, les pertes fer en mode de défaut sont sensiblement égales à celles en mode sain pour le point I aussi 
bien que pour le point II . 

 

Tableau 4.3  Pertes Joule et pertes fer statoriques et rotoriques pour deux points de fonctionnement de la 

MCF avec redondance 

 Mode sain Mode de défauts 

 Point I Point II Point I Point II 

Vitesse du rotor (tr/min) 1000 100 1000 100 

Couple électromagnétique (Nm) 4 8 4 8 

Courant normal efficace (A)  3,54 7,36 9,2 11 

Courant de court-circuit efficace (A)  0 0 14 5,5 

Pertes Joule (W) (3 phases saines) 19,9 86 134,6 192,4 

Pertes Joule (W) (1 phase en court-circuit) 0 0 103,9 16 

Pertes Joule totales (W) 19,9 86 238,5 208,4 

Pertes fer rotoriques (W) 2,5 0,1 2,6 0,13 

Pertes fer statoriques (W) 8,7 0,27 8,9 0,28 

Pertes fer totales (W) 11,2 0,37 11,5 0,41 

 

4.4.4.2 Modèle thermique 3D du réseau de résistances thermiques 

    Sachant que la machine utilisée pour l’application VSV est courte, c’est le même cas pour le prototype, 
ainsi, les influences des têtes des bobines sur les résultats thermiques pourraient être importantes. Pour 
mieux évaluer les évolutions des températures de la MCF 12/10 avec redondance en cas de défauts, nous 
allons dans la suite établir un modèle thermique 3D de résistances thermiques. Pour ce faire, nous avons 
appliqué les mêmes méthodes que celles étudiées pour les MRV (voir la partie 3.3) et MCF avec 
redondance sans défauts (voir la partie 4.1). Après les calculs des résistances thermiques dues à la 
conduction, à la convection et au rayonnement, nous pouvons finalement obtenir le modèle thermique 3D 
du réseau de résistances thermiques de la MCF 12/10 avec redondance, qui est montré sur la figure 4.47 
(b) et la description des résistances thermiques est donnée dans le tableau 4.4. Comme mentionné 
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précédemment, les trajectoires des flux thermiques sont symétriques, nous utilisons donc juste une encoche 
pour représenter toute la machine. Nous n’étudions que deux points de fonctionnement et nous considérons 
que le régime de la machine pour chaque point de fonctionnement est permanent. Par conséquent, le 
modèle thermique statique sera suffisant pour évaluer les températures de la machine en cas de défauts. En 
utilisant les pertes obtenues précédemment et en appliquant l’eq. 4.3, nous pouvons calculer 
analytiquement les températures de la MCF avec redondance en mode sain ainsi qu’en mode de défauts. 

 

Tableau 4.4  Résistances thermiques de différentes composantes de la MCF avec redondance 

 Direction radiale Direction axiale 

Bobine statorique R1-R4 R33 

Dent statorique R5-R8 R32 

Culasse statorique R9 R30 

Carter R10-R12 R29, R47 

Aimant permanent R13-R14 R31 

Tête de bobine R39,R41 R40 

Dent rotorique R21-R23 R34 

Culasse rotorique R24-R26 R35 

Arbre  R27 R36 

Entrefer  R15-R20 - 

Cavité de la tête de bobine - R37-R38, R42-R44, R46 

Surface du carter R28 R48 

 

PJ1 et PJ1 représentent respectivement les pertes Joule dans la bobine principale et celles dans la tête de 
bobine liée à cette bobine principale, Pfr1 et Pfr2 concernent respectivement les pertes fer dans la culasse 
statorique et celles dans la dent statorique tandis que Pfr3 et Pfr4 sont respectivement les pertes fer dans la 
dent rotorique et celles dans la culasse rotorique. Dans les aimants permanents, les flasques, le carter ainsi 
que l’arbre, nous considérons qu’il n’y a pas de pertes. Sur la figure 4.47 (b), à cause de la complexité de 
ce modèle, nous n’avons illustré que la demi-encoche de la bobine principale. Pourtant, la connexion des 
résistances thermiques dans la bobines redondante sera similaire à celle de la bobine principale, la 
différence principale est qu’il n’y a pas de pertes Joule dans la bobine redondante ni dans sa tête de bobine. 
Pour les calculs des résistances thermiques, nous pouvons appliquer l’eq. 3.22. 
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(a) Structure tridimensionnelle de la MCF 12/10 avec redondance 

 

(b) réseau de résistances thermiques de la MCF 12/10 avec redondance 

Figure 4.47  Structure tridimensionnelle et modèle thermique statique de la MCF 12/10 avec redondance. 
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4.4.4.3 Vérifications numériques et expérimentales 

    Le modèle thermique 3D numérique est également établi, ses paramètres thermiques sont obtenus avec 
la même méthode que celle du modèle thermique du réseau de résistances thermiques. Supposons que pour 
chaque point de fonctionnement, le régime de la machine est permanent. Par conséquent, afin de modéliser 
l’ensemble de l’entrefer et le rotor, nous avons appliqué la même méthode comme montrée sur la figure 
3.47 et nous avons donc obtenu un rotor équivalent comme montré sur la figure 4.49 (a) et (b). Les 
résultats de ces deux modèles pour le point II  sont montrés dans le tableau 4.5. Nous avons remarqué 
qu’aussi bien en mode sain qu’en mode de défaut, la température maximale se trouve toujours sur la tête de 
bobine de la phase saine. Par contre, la température minimale se trouve sur la surface externe des flasques. 
Nous devons déclarer que dans les simulations thermiques pour la machine en question, une forte 
augmentation de température est observée pour le point I, dont la valeur a dépassée 300°C (la limite de 
température pour la plupart des matériaux isolants utilisés pour les machines électriques). Ceci signifie que 
pour certains points de fonctionnement, s’il y a un court-circuit dans la phase, la machine ne pourrait pas 
fonctionner en mode dégradé. Il est donc essentiel de prédire la température en mode de défauts pour les 
applications critiques même dans la phase de la conception préliminaire. Une bonne conception en mode 
sain ne pourrait pas répondre au cahier des charges en cas de défaut. 

 

Tableau 4.5  Résultats analytiques, numériques et mesurés des températures des différentes composantes  

de la MCF 12/10 avec redondance (en °C). 

 Mode sain Mode de défaut 

Localisation Analytique EF 3D Mesuré Analytique EF 3D Mesuré 

Tête de bobine (Phase saine) 94 86 95 148 139 151 

Tête de bobine (Phase en CC) 66 68 70 119 115 121 

Température minimale (flasque) 48 46 50 70 68 72 

 

Figure 4.48  Structure de la MCF 12/10 avec redondance pour les essais thermiques. 
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    Afin de mesurer la température de la MCF 12/10 avec redondance en mode sain aussi bien qu’en mode 

de défauts, nous disposons d’une caméra thermique Fluke Ti20, dont la précision est de �2°C et la plage 
de température est de -10°C à 350°C. Comme mentionné précédemment, en régime permanent, la 
température maximale se trouve souvent sur la tête de bobine. Ainsi, afin de visualiser les températures sur 
les têtes de bobines, des trous sont prévus dans les flasques (figure 4.48). De plus, les flasques sont peints 
en noir pour éviter la réflexion, qui perturbe la mesure de la caméra thermique. Afin d’éviter l’influence de 
la constante de temps thermique, les images sont prises lorsque le régime permanent thermique de la 
machine est établi. La distribution des températures dans les têtes des bobines est obtenue par la caméra 
thermique est illustrée sur la figure 4.49 (c) et sur la figure 4.49 (d). La température ambiante est de 22°C. 
En mode sain, la température maximale dans les têtes de bobine est de 95°C tandis qu’en mode de défauts, 
la température maximale est de 151°C. Les températures minimales sur la machine en mode sain ainsi 
qu’en mode de défauts sont respectivement de 49°C et de 70°C. Un bon accord est observé entre les 
résultats obtenus par les modèles thermiques du réseau de résistances thermiques, par la méthode des EF 
3D et par les mesures. 

  

(a) mode sain (EF3D) (b) mode de défauts (EF3D) 

  

(c) mode sain (mesuré) (d) mode de défauts (mesuré) 

Figure 4.49  Distribution des Températures de la MCF 12/10 redondante en mode sain et de défaut. 
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4.4.5 Conclusion 

    Dans cette partie, un modèle de défaut (une phase en court-circuit) de la MCF 12/10 avec redondance 
est présenté. Ce modèle permet de calculer le courant de court-circuit ainsi que les courants dans les phases 
saines, la vitesse et le couple. Les courants dans les phases saines et celui en court-circuit sont utilisés dans 
le modèle électromagnétique (EF 2D) de manière à calculer les pertes Joule et les pertes fer statoriques et 
rotoriques. Les résultats numériques ont montré qu’afin de maintenir le couple et la vitesse inchangés en 
cas du court-circuit, les pertes Joule ont été augmentées considérablement tandis que les pertes fer restent 
quasiment inchangées. 

    Afin de prédire l’évolution des températures en cas de défaut, un modèle thermique 3D du réseau de 
résistances thermiques est mis en place. Les pertes Joule et les pertes fer obtenues précédemment sont 
utilisées comme les sources de chaleur pour calculer les températures de différentes composantes de la 
machine. Les résultats obtenus par le modèle thermique du réseau de résistances thermiques sont validés 
par un modèle thermique EF 3D ainsi que par essais thermiques. Comme dans les parties précédentes, il est 
aussi possible d’étendre les modèles thermiques statiques 3D aux modèles thermiques transitoires en 
ajoutant des capacités thermiques des composantes de la machine. 

    Ce qui a été développé nous permet de coupler les modèles de défauts avec les modèles thermiques afin 
que nous puissions prévoir l’évolution des températures en cas de défauts. Ceci est essentiel pour les 
applications critiques, car des machines conçues en mode sain ne pourraient pas répondre au cahier des 
charges en cas de défauts. Il est donc important de prédire l’évolution des températures due aux défauts dès 
les premières phases de conception. 
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4.5 Etude comparative des défauts entre les MCF redondantes avec double et simple couche 

    Dans cette partie, les études comparatives entre les MCF avec 12 encoches et 10 pôles (MCF 12/10), 
avec double couche et simple couche sont effectuées. Les vues en coupe de ces deux machines sont 
illustrées sur la figure 4.50, la différence entre les deux structures est que la machine avec double couche a 
deux couches de bobines appartenant à deux phases différentes logées la même encoche. Par contre, la 
machine avec simple couche, chaque encoche est réservée entièrement à une seule phase. Pour la machine 
avec double couche aussi bien que pour celle avec simple couche, les phases A1, B1 et C1 sont les phases 
principales tandis que les phases A2, B2 et C2 sont les phases redondantes. En mode sain, seules les phases 
principales fonctionnent. Par contre, en mode de défaut, nous avons deux cas à traiter : le premier cas est le 
défaut sur l’ouverture des phases tandis que le deuxième cas est le défaut sur le court-circuit des phases. 
Comme nous l’avons déjà discuté précédemment, le premier cas n’est pas grave pour les machines avec 
redondance, car nous pouvons ouvrir toutes les phases principales et alimenter toutes les phases 
redondantes et la continuité de l’alimentation de la machine peut être garantie. Ainsi, dans cette partie, 
nous n’allons pas traiter les problèmes de circuit-ouvert. Par contre, dans le deuxième cas, des phases 
principales sont en court-circuit, nous ne pouvons pas simplement ouvrir les phases en court-circuit car le 
court-circuit intrinsèque de la bobine ne peut pas être enlevé par l’ouverture des interrupteurs de 
l’onduleur. De plus, la réaction entre la force électromotrice (FEM) et le courant de court-circuit dans les 
phases en court-circuit va produire un couple résistant, il peut générer une forte ondulation de couple si le 
défaut n’est pas symétrique. Par conséquent, le couple, les courants dans les phases saines ainsi que la 
vitesse de la machine peuvent être fortement perturbés. Afin d’étudier l’influence du court-circuit sur les 
performances électromagnétiques de la machine ainsi que de trouver des moyens pour limiter les courants 
de court-circuit, la comparaison entre les MCF avec double couche et simple couche sera détaillée dans la 
suite de cette partie. 

 
 

(a) machine avec double couche (b) machine avec simple couche 

Figure 4.50  Vues en coupe des MCF avec double couche et simple couche, seules les phases principales 
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sont représentées.  

4.5.1 Couple moyen et ondulation de couple  

    Le couple moyen et l’ondulation de couple de ces deux machines en fonction de la densité du courant 
efficace sont calculés par la méthode des EF 2D et les résultats sont illustrés à la figure 4.51. En tenant en 
compte la saturation, au fur et à mesure de l’augmentation de la densité de courant, la MCF avec simple 
couche pourrait saturer plus vite que la MCF avec double couche. A des densités faibles de courant, les 
deux machines produire le même couple moyen. Par contre, avec l’augmentation de la densité de courant, 
l’écart entre les couples moyens devient de plus en plus grand et la MCF avec simple couche produit des 
couples moyens plus faibles que ceux de la MCF avec double couche, tandis que son ondulation de couple 
est aussi plus faible (figure 4.51). 

 

  

(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 4.51  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace des MCF 

avec double couche et simple couche. 

 

4.5.2 Inductances propres et mutuelles, Ld et Lq 

    La seule différence entre les deux machines (figure 4.50) est le nombre de couches dans une encoche. 
Les distributions du flux à vide de ces deux machines sont identiques. Ce qui nous intéresse le plus pour 
les calculs des inductances est le flux dû à une phase alimentée à courant constant. Les résultats obtenus 
par la méthode des EF 2D sont montrés sur la figure 4.52. Ici, les aimants permanents des machines sont 
enlevés artificiellement afin que l’on puisse mieux analyser la distribution de flux dû à une phase 
alimentée. Il est intéressant de remarquer que pour le même nombre de spires et le même courant, les 
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lignes des flux de la MCF avec simple couche sont plus concentrées que celles de la MCF avec double 
couche (figure 4.52). 

  

(a) double couche (b) simple couche 

Figure 4.52  Distributions de flux des MCF avec la phase A1 alimentée avec un courant constant. Les 

aimants permanents sont enlevés et remplacés par l’air.  

    Nous allons dans la suite calculer analytiquement les inductances propres des deux machines. En se 
basant sur les trajectoires des flux sur la figure 4.52, nous pouvons dessiner la trajectoire de flux en 
commun pour les deux machines et établir un schéma réluctant équivalent pour la position donnée comme 
sur la figure 4.53.  

  

(a) trajectoire de flux (b) schéma réluctant 

Figure 4.53  La trajectoire de flux des MCF avec simple ou double couche avec une phase alimentée et 

son schéma réluctant équivalent.  

    Pour la MCF 12/10 avec double couche, les deux dents de la phase A sont symétriques [figure 4.53 (a)]. 
Ceci ne représente qu’une moitié d’une phase et elle est tout à fait identique à l’autre moitié. Par 
conséquent, la force magnétomotrice (FMM) dans le schéma réluctant équivalent est égale à NI/2 (N est le 
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nombre de spires d’une phase, I est le courant d’une phase, ici, le courant est constant) pour la MCF avec 
double couche tandis que pour celle avec simple couche, la FMM est égale à NI. L’expression générale des 
réluctances sur la figure 4.53 (b) peut s’établir comme 

�X � 1r^re
á$ Eq. 4.45 

Où r^ et re sont respectivement la perméabilité relative et la perméabilité de l’air, l et S sont 
respectivement la longueur et l’air de section de la trajectoire de flux. 

    Pour simplifier, nous allons considérer que la partie 1 sur la figure 4.53 (a) est identique à la partie 2, 

ainsi, nous pouvons finalement obtenir la réluctance équivalent (��
) d’une phase comme  

��
 � #��W¤ � �"��·�"����"��l�"��� � �^W¤ � u� 	�^�u � �^Wu � D��
Öl�"�ÖKD��
ÖÖl�"�ÖÖl���ÖK��
Öl�"�Öl��
ÖÖl�"�ÖÖl���Ö � ���u��     Eq. 4.46 

Où  

Réluctances des dents statoriques  : ��W¤, ��Wu et ��Wuu, 

Réluctance de la culasse statorique : ���u, 

Réluctances de l’entrefer : ��{¤, ��{¤¤, ��{u et ��{uu, 

Réluctances des dents rotoriques : �^W¤ et �^Wu, 

Réluctance de la culasse rotorique : �^�u, 

Réluctance de l’aimant permanent : ��Éu. 

Sachant que le flux d’une spire (§), la réluctance d’une phase (�), l’inductance d’une phase (�) et le 
nombre de spire d’une phase ont la relation suivante comme suit : 

�� � �§ Eq. 4.47 

�� � �§ Eq. 4.48 

Nous pouvons donc obtenir l’expression de l’inductance d’une phase pour les deux machine comme ci-
dessous : 

|}~
}� ��TVbZ� � ����2��
  pour la machine avec double couche

��X�NZ� � ����
            pour la machine avec simple couche 7 Eq. 4.49 

    Nous avons trouvé que l’inductance propre de la machine avec double couche (��TVbZ�) est 

théoriquement 2 fois plus faible que celle de la machine avec simple couche (��X�NZ�). Par contre, pour les 

inductances mutuelles entre phases pour les deux MCF, nous pouvons constater que la MCF avec simple 
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couche a des inductances plus faibles que celles de la MCF avec double couche parce que sur la figure 
4.52, il y a visiblement plus de flux mutuels entre phases dans la MCF avec double couche que dans la 
MCF avec simple couche. L’eq. 4.49 correspond à une position donnée, afin de calculer les inductances en 
fonction de la position du rotor, nous allons utiliser la méthode des EF 2D. Les inductances pour 
différentes positions du rotor sont illustrées sur la figure 4.54. Nous avons remarqué que les inductances 
propres de la MCF 12/10 avec simple couche sont approximativement 3 fois plus élevées que celles de la 
MCF 12/10 avec double couche au lieu de 2 fois comme prévu analytiquement. Cela pourrait être dû au 
fait que, analytiquement, nous considérons que tous les flux ne traversent que les dents adjacentes, alors 
qu’il y a  un peu de flux qui traversent aussi les autres dents. Les inductances mutuelles de la MCF 12/10 
avec simple couche sont quasiment égales à la moitié de celles de la MCF 12/10 avec double couche.  

  

(a) inductances de la MCF avec double couche (b) inductances de la MCF avec simple couche 

Figure 4.54  Les inductances propres et mutuelles pour différentes angles mécaniques du rotor.  

  

(a) inductance de la MCF avec double couche (b) inductance de la MCF avec simple couche 

Figure 4.55  Calculs des inductances Ld et Lq des machines avec double couche et avec simple couche. 
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    En utilisant l’eq. 7.8, nous pouvons aussi calculer Ld et Lq. Pour différentes positions mécaniques du 
rotor, les inductances obtenues sont illustrées sur la figure 4.55. Après la décomposition en Série de 
Fourier, nous pouvons finalement obtenir les inductances Ld et Lq des deux machines. Nous remarquons 
que, comme pour les inductances propres, les inductances Ld et Lq de la MCF 12/10 avec simple couche 
sont aussi quasiment 2 fois plus élevées que celles de la MCF 12/10 avec double couche. 

4.5.3 Modèle de défauts sur 3 phases en court-circuit 

    En se basant sur les paramètres obtenus numériquement (les inductances), nous nous interréssons dans la 
suite à la comparaison de la capacité de tolérance aux défauts entre les deux MCF. Le défaut qui sera traité 
dans cette partie est le court-circuit dans les trois phases principales. Pour s’assurer la continuité de 
fonctionnement de la machine, les trois phases redondantes sont alimentées. Le circuit équivalent pour les 
trois phases principales en court-circuit est illustré ci-dessous : 

 

Figure 4.56  Le circuit équivalent pour les trois phases principales en court-circuit des MCF avec double 

couche et simple couche. 

    Dans la suite, nous allons développer un modèle de défauts dans le plan abc. Nous pouvons prendre en 
compte facilement les inductances mutuelles entre les phases redondantes et les phases principales (les 
phases sont connectées en étoile, les inductances mutuelles mentionnées sont les inductances mutuelles 
entre les deux étoiles). Il faut noter que les inductances utilisées correspondent à leurs valeurs moyennes. 
Puisque les variations des inductances en fonction de la position du rotor ne sont pas importantes, les 
résultats obtenus en utilisant les valeurs moyennes des inductances sont crédibles. Ceci sera vérifié dans la 
partie suivante.  

    Les deux neutres des deux étoiles sont considérés comme isolés et inaccessibles, les relations entre les 
courants des phases pricipales et des phases redondantes peuvent donc s’établir comme suit : 

A¤u � A¦u � A¨u � 0 et A¤� � A¦� � A¨� � 0 Eq. 4.50 
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    Comme pour la partie précédente, dans laquelle une phase de la machine avec redondance est en court-
circuit, nous pouvons utiliser l’eq. 4.6 afin d’obtenir le modèle électrique de la machine, dont les termes 
sont des matrices comme ci-dessous : 

 

	R� �
¹ºº
ºº»
Re 0 0 0 0 00 Re 0 0 0 00 0 Re 0 0 00 0 0 Re 0 00 0 0 0 Re 00 0 0 0 0 Re

 
½¾¾
¾¾¿ Eq. 4.51 

	�� �
¹ºº
ºº»

�e £e £e £u £� £�£e �e £e £� £u £e£e £e �e £� £� £u£u £� £� �e £e £e£� £u £� £e �e £e£� £� £u £e £e �e
 
½¾¾
¾¾¿ Eq. 4.52 

	Φ�� �
¹ºº
ºº»
Φ�¤u
Φ�¦u
Φ�¨u
Φ�¤�
Φ�¦�
Φ�¨�

 
½¾¾
¾¾¿ � Φ��

¹º
ºº
º» cos ����cos��� � 2�/3�cos��� � 2�/3�cos ����cos ��� � 2�/3�cos ��� � 2�/3�

 
½¾
¾¾
¾¿
 Eq. 4.53 

	A� �
¹ºº
ºº»
A¤uA¦uA¨uA¤�A¦�A¨�

 
½¾¾
¾¾¿ �

¹ºº
ºº»

���Ycos ��� � � 2⁄ � ¼����Ycos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ¼����Ycos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ¼�???
 
½¾¾
¾¾¿ Eq. 4.54 

 

Où M0 est la valeur moyenne de l’inductance mutuelle entre les phases d’une même étoile comme la phase 
A1 et la phase B1, M1 est la valeur moyenne de l’inductance mutuelle entre les phases correspondantes des 
deux étoiles comme la phase A1 et la phase A2, M2 est la valeur moyenne de l’inductance mutuelle entre 
les phases non-correspondantes de deux étoiles comme la phase A1 et la phase B2. Pour les phases en 
court-circuit, les tensions de sortie dans l’eq. 4.6 sont nulles. 

    Pour simplifier la stratégie de commande, nous considérons que les phases pricipales sont toujours 
alimentées et à un certain moment, nous court-circuitons les trois phases redondantes. Ceci ne va pas 
changer les résultats de simulation, car les deux étoiles sont quasiment identiques. En tant qu’exemple, 
nous prenons la phase A2 pour calculer les courants de court-circuit. Avec la convention générateur, nous 
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obtenons l’expression de la FEM de la phase A2 comme suit : 

n¤� � �Ω�Φ¤���� � #R¤�A¤� � �¤� �A¤��> � £e �A¦��>  � £e �A¨��> � £u �A¤u�>  � £� �A¦u�> � £� �A¨u�> � Eq. 4.55 

Sachant que la somme des trois courants d’une même étoile est nulle, nous pouvons obtenir  

n¤� � R¤�A¤� � �S� �A¤��> � £ �A¤u�>  Eq. 4.56 

Avec �S� � �¤� � £e (inductance cyclique) et £ � £u � £�. En suppant que n¤� � n¤u (ce qui est validé 
par la méthode des EF 2D) et que l’angle de défluxage est nul, nous pouvons établir l’expression du 
courant de court-circuit : 

A¤��>� � # £�¤u�S�	ù� � �1 �⁄ ��� �ù �1
� � ø¤u£�¤u� cos�ù>� � �ù� � ø¤u£�¤u�� sin�ù>��

� £�¤uù�S�	ù� � �1 �⁄ ��� �1
� � ø¤u£�¤u� nd
�� Eq. 4.57 

Avec n¤u�>� � ø¤ucos �ù> � � 2⁄ �, A¤u�>� � �¤ucos �ù> � � 2⁄ �, � � �S� R¤�⁄  (constante de temps 

électrique) et ù (vitesse électrique du rotor). Après le court-circuit, la machine entre en régime permanent 

et nd
� � 0, nous pouvons aussi simplifier l’expression du courant de court-circuit par 

A¤��>� � x	© oÞt�ù>� � � tAB�ù>�� Eq. 4.58 

Avec x � Éà�Ö¶·�	��l�u �⁄ ���, © �  ù �u
� � ��ÖÉà�Ö� et � � �ù� � ��ÖÉà�Ö��. Nous pouvons enfin obtenir  

A¤��>� � x�©� � �� oÞt�ù> �  � Eq. 4.59 

où   � arctan ��/©�. Les trois phases redondantes sont symétriques, ainsi, les courants des deux autres 
phases en court-circuit ont la même amplitude comme celle de la phase A2 mais avec un déphasage de 2�/3. 

    Si nous considérons que les résistances et les inductances mutuelles entres phases des différentes étoiles 

ainsi que les pertes fer de la machine sont nulles, nous avons donc un déphasage   � 0 et nous pouvons 
simplifier l’expression eq. 4.59 par 

A¤��>� � ø¤u�S�ù cos�ù>� Eq. 4.60 

    Dans ce cas, nous remarquons que les courants de court-circuit auront un décalage de �/2 par rapport 
aux FEM. Par conséquent, le couple résistant moyen produit par les trois phases en court-circuit sera nul. 
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Par contre, en pratique, les résistances et les inductances mutuelles ne sont pas nulles, le couple résistant 
produit par les phases en court-circuit n’est donc pas négligeable, il peut être calculé par 

HSS�>� � �n¤�¦�¨�W · A¤�¦�¨��/Ω Eq. 4.61 

    En se basant sur les expressions des courants en court-circuit, nous pouvons finalement établir 

l’expression du couple résistant (HSS) comme ci-dessous : 

HSS�>� � � 3x√©� � ��ø¤u2Ω sin � � Eq. 4.62 

4.5.4 Simulation et validation expérimentale 

    Afin d’analyser l’influence du couple résistant produit par les courants de court-circuit sur les courants 
des phases saines, sur la vitesse et sur le couple produit, nous avons effectué des simulations sous 
MATLAB-Simulink. Le schéma de contrôle est identique à celui montré sur la figure 4.22. Dans la 
simulation, un couple résistant de 4 Nm et une vitesse mécanique de 10 rad/s sont imposés. Nous allons 
aussi imposer que le couple et la vitesse doivent être maintenus constants même en présence du court-
circuit des trois phases redondantes. Les résultats des courants dans les phases saines et dans les phases en 
court-circuit, de la vitesse, du couple total, du couple dû aux trois phases saines ainsi que de celui dû aux 
trois phases en court-circuit avant et après le court-circuit sont montrés sur la figure 4.57. Nous avons 
remarqué qu’en cas de court-circuit, le courant normal et celui de court-circuit de la MCF avec double 
couche sont plus élevés que ceux de la MCF avec simple couche. La vitesse et le couple chutent fortement 
dans la MCF avec double couche aussi bien que dans la MCF avec simple couche. Mais les diminutions du 
couple et de la vitesse dans la MCF avec double couche sont plus fortes. Afin de compenser le couple 
résistant de manière que le couple total soit maintenu constant, les courants dans les phases saines doivent 
augmenter pour produire plus de couple et, plus ce couple résistant est élevé, plus nous devons augmenter 
les courants dans les phases saines. 

    Afin de prédire le courant de court-circuit maximal, nous avons calculé analytiquement le courant de 
court-circuit en fonction de la vitesse mécanique pour les MCF avec double couche et simple couche. Ceci 
est vérifié par la simulation ainsi que par des essais (seulement pour la MCF avec double couche). Au fur 
et à mesure de l’augmentation de la vitesse, l’influence des résistances et des inductances mutuelles non-
correspondantes entre les deux étoiles sont de plus en plus faibles et le courant de court-circuit maximal 
peut être obtenu à partir de l’expression eq. 4.60. Ce qui signifie que le courant de court-circuit dépend 
directement du flux à vide et de l’inductance cyclique à hautes vitesses (figure 4.58).  

    Le flux à vide de la MCF avec double couche est identique à celui de la MCF avec simple couche, tandis 
que les inductances propres de la MCF avec double couche sont deux fois plus élevées. Ainsi, le courant 
de court-circuit de la MCF avec simple couche est approximativement deux fois plus faible que celui de la 
MCF avec double couche. 
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(a) courants dans les phases saines et en court-
circuit de la MCF avec double couche 

(b) courants dans les phases saines et en court-
circuit de la MCF avec simple couche 

  

(c) vitesse de la MCF avec double couche (d) vitesse de la MCF avec simple couche 

  

(e) couple de la MCF avec double couche (f) couple de la MCF avec simple couche 
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(g) couple dû aux courants des phases saines et celui 
des phases en court-circuit de la MCF avec double 

couche 

(h) couple dû aux courants des phases saines et celui 
des phases en court-circuit de la MCF avec simple 

couche 

Figure 4.57  Comparaison entre la machine avec double couche et simple couche du courant de court-

circuit, de la vitesse, du couple total ainsi que des couples dus aux courants des phases saines et a ceux 

des phases en court-circuit. 

 

 

  

(a) MCF avec double couche (b) MCF avec simple couche 

Figure 4.58  Le courant de court-circuit en fonction de la vitesse pour les MCF avec double couche et 

simple couche. Ici, trois phases (phases A2, B2 et C2) sont en court-circuit. 
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4.5.5 Couple résistant dû aux courants de court-circuit 

    Le couple résistant pour différentes vitesses peut être obtenu avec la transformation de Park. Pour ce 
faire, nous pouvons appliquer une expression générale du couple sans prendre en compte du couple de 
détente : 

� � 32 ��Φ���
 � ��� � �
����
� Eq. 4.63 

 

Sachant que les trois phases redondantes sont en court-circuit (les tensions de sortie sont nulles, voir la 
figure 4.56), nous pouvons donc constater que les tensions vd et vq sont nulles et nous allons obtenir 

C� � 0 � RA� � ù�
A
 Eq. 4.64 

C
 � 0 � RA
 � ù��A� � ùΦ�� Eq. 4.65 

 

A partir des expressions eq. 4.64 et eq. 4.65, nous pouvons obtenir les courants �� et �
 en régime 

permanent : 

�� � � ù��
Φ��R� � ù����
 Eq. 4.66 

�
 � � RùΦ��R� � ù����
 Eq. 4.67 

 

Nous obtenons enfin le couple résistant dû aux trois phases en court-circuit : 

� � � 32 �RùΦ�� R� � ù��
�R� � ù����
�� Eq. 4.68 

 

    Les résultats sur les couples résistants produits par les courants de court-circuit en fonction de la vitesse 
mécanique, obtenus par les simulations sous MATLAB-Simulink et par l’eq. 4.68, sont illustrés à la figure 
4.59. A faible vitesse, le couple résistant augmente avec la croissance de la vitesse, tandis qu’à haute 
vitesse, il diminue et tend vers une valeur constante avec l’augmentation de la vitesse. 
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Figure 4.59  Couple résistant produit par les trois phases en court-circuit pour la machine avec double 

couche ainsi que celle avec simple couche. Ici, trois phases (phases A2, B2 et C2) sont court-circuitées. 

4.5.6 Pertes Joule dues aux courants de court-circuit 

    Afin de compenser le couple résistant produit par les trois phases en court-circuit et de maintenir un 
couple total moyen constant, les trois courants dans les phases saines doivent eux aussi varier avec la 
vitesse du rotor. L’allure du courant d’une phase saine en fonction de la vitesse mécanique est montrée sur 
la figure 4.60 (a). Nous avons remarqué qu’au fur et à mesure que la vitesse augmente, le couple résistant 
et le courant correspondant augmentent jusqu’à leur valeur maximale. Ensuite, ils commencent à diminuer 
pour tendre vers des valeurs constantes lorsque la vitesse de la machine tend vers l’infini. Puisque les 
pertes par effet Joule dépendent des courants dans les phases saines aussi bien que dans les phases en 
court-circuit, les courants obtenus nous permettent donc de calculer les pertes par effet Joule : 

 

jÔ � 3R���ÍÍ� � �SS� � Eq. 4.69 

 

Où Ieff et Icc sont respectivement les courants efficaces dans les phases saines et dans les phases en court-
circuit. Les pertes par effet Joule en fonction de la vitesse sont données sur la figure 4.60 (b). Nous avons 
remarqué que sur toute la plage de la vitesse, les pertes par effet Joule de la MCF avec double couche sont 
toujours plus élevées que celles de la MCF avec simple couche. L’écart entre les pertes des deux machines 
est considérablement grand, ce qui rend la MCF avec simple couche très avantageuse en cas de court-
circuit. 
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(a) courants maximaux dans les phases saines (b) pertes Joule 

Figure 4.60  Courants maximaux dans les phases saines afin de maintenir le couple total constant 

(résultats simulés) et pertes par effet Joule en fonction de la vitesse mécanique. Ici, trois phases (phases 

A2, B2 et C2) sont court-circuitées. 

4.5.7 Influences des paramètres sur le courant de court-circuit 

4.5.7.1 Courants dans les phases saines 

    Les influences des courants dans les phases saines et de la vitesse sur la valeur maximale du courant de 
court-circuit sont aussi étudiées, les résultats sont montrés sur la figure 4.61.  

  

(a) MCF avec double couche (b) MCF avec simple couche 

Figure 4.61  Courant de court-circuit maximal en fonction du courant normal maximal et de la vitesse 

mécanique.  
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Nous avons remarqué que l’amplitude du courant normal n’intervient pas de manière significative dans les 
amplitudes du courant de court-circuit, car les inductances mutuelles entre les phases saines et celles entre 
les phases en court-circuit sont très faibles devant les inductances propres. 

4.5.7.2 Angle de défluxage (�) 

    Dans les études précédentes, tous les calculs sont sous l’hypothèse que l’angle de défluxage est nul 

(¼ � 0°), ceci signifie que le courant dans l’axe d est aussi nul (Id = 0). Sachant qu’avec le défluxage, nous 
pouvons diminuer le flux dû aux aimants permanents, le courant de court-circuit pourrait donc être 
diminué. Nous allons donc étudier l’influence de l’angle de défluxage sur le courant de court-circuit. 
Comme les études précédentes, nous considérons que les trois phases principales sont en court-circuit et 
les trois phases redondantes sont alimentées afin de s’assurer la continuité du fonctionnement de la 
machine. En se basant sur l’eq. 4.56, en régime permanent, nous pouvons donc établir l’expression du 
courant de court-circuit avec un angle de défluxage non-nul : 

 

A¤��>� � �� ø¤uR¤�� � ù��S�� 	R¤� sin�ù>� � ù�S� cos�ù>��            
� £�¤uùR¤�� � ù��S�� 	R¤� cos�ù> � ¼� � ù�S� sin�ù> � ¼��� Eq. 4.70 

 

    Avec n¤u�>� � ø¤ucos �ù> � � 2⁄ � et A¤u�>� � �¤ucos �ù> � � 2⁄ � ¼�. Sachant que les courants dans 
les phases saines ont une influence très légère sur les courants de court-circuit, nous considérons donc que �¤u est constant et égal à 10 A. En utilisant l’eq. 4.70, nous avons obtenu l’amplitude du courant de court-
circuit en fonction de l’angle de défluxage et de la vitesse mécanique, dont les résultats analytiques sont 
donnés sur la figure 4.62. Pour la MCF avec double couche aussi bien que pour la MCF avec simple 

couche, lorsque l’angle de défluxage est égal à ¼ � 90°, l’amplitude du courant de court-circuit est 
minimale. Ceci est tout à fait logique, car avec un angle de défluxage de 90°, nous défluxons le plus la 
machine et le flux dû aux aimants permanents est le plus faible. 
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(a) MCF avec double couche (b) MCF avec simple couche 

Figure 4.62  Courant de court-circuit maximal en fonction de l’angle de défluxage et de la vitesse 

mécanique.  

 

    En régime permanent comme dans l’expression eq. 4.70, si nous considérons que R¤�, �S� et �¤u sont 
constants. L’influence de l’angle de défluxage sur les courants de court-circuit est liée directement à la 

somme des inductances mutuelles £. Si les inductances mutuelles sont nulles, même si nous défluxons la 
machine, il n’y aura pas de flux dû au courant Id traversant les aimants dans les phases en court-circuit. Par 
conséquent, les flux dus aux aimants permanents ne peuvent pas être diminués. Afin de vérifier ceci, nous 
allons dans la suite augmenter artificiellement M en gardant invariables les autres paramètres. Les courants 
de court-circuit maximaux peuvent aussi être calculés en utilisant l’expression eq. 4.70. Les résultats 
analytiques sont montrés sur la figure 4.63. Par rapport à la figure 4.62, nous avons remarqué que sans 
défluxage, l’augmentation des inductances mutuelles dans la MCF avec double couche ou dans celle avec 
simple couche va augmenter l’amplitude du courant de court-circuit. Par contre, en cas de défluxage, 
l’amplitude du courant de court-circuit diminue de manière significative. Surtout lorsque l’angle de 

défluxage est ¼ � 90°, le courant de court-circuit atteint la valeur minimale. Ceci peut être expliqué par la 
raison suivante, si les inductances mutuelles sont élevées, en cas de défluxage, nous pouvons avoir plus de 
flux dû au courant Id traversant les aimants dans les phases en court-circuit, il va diminuer les flux dus aux 
aimants permanents. Par conséquent, le courant de court-circuit peut lui aussi être diminué. 
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(a) MCF avec double couche (b) MCF avec simple couche 

Figure 4.63  Courant de court-circuit maximal en fonction de l’angle de défluxage et de la vitesse 

mécanique pour une M 10 fois plus élevée. 

4.5.8 Conclusion 

    La comparaison entre les MCF avec double couche et simple couche est effectuée dans cette partie, ces 
deux machines ont les mêmes stator et rotor. La différence entre les deux machines réside dans leurs 
bobines, pour la MCF avec double couche, chaque dent statorique est bobinée par une bobine et dans une 
encoche, il existe deux bobines appartenant à deux phases différentes tandis que pour la MCF avec simple 
couche, les dents statoriques sont alternativement bobinées. De plus, dans chaque encoche, la bobine 
appartient à une seule phase. Cette structure de simple couche évite tous les contacts physiques entre les 
bobines, ce qui rend difficile la propagation des défauts d’une phase à l’autre. Ainsi, la capacité de 
tolérance aux défauts pourrait être renforcée par rapport à la MCF avec double couche. Par contre, au 
niveau du couple moyen, la MCF avec simple couche produit moins de couple à des densités de courant 
élevées à cause de sa plus forte saturation. 

    Nos études ont aussi montré qu’avec le même nombre de spires d’une phase, les inductances propres, 
l’inductance Ld et l’inductance Lq de la MCF avec simple couche sont quasiment deux fois plus élevées. 
Par contre, ses inductances mutuelles sont quasiment deux fois plus faibles que celles de la MCF avec 
double couche. Ce qui rend, en cas de court-circuit, la MCF avec simple couche plus avantageuse. Les 
raisons sont suivantes. Premièrement, si les inductances mutuelles plus faibles, les couplages magnétiques 
entre les phases sont plus faibles. Ainsi, les phases en défaut vont peu influencer les phases saines. 
Deuxièmement, si les inductances propres ou l’inductance Ld et l’inductance Lq plus élevées, en cas de 
court-circuit, le courant de court-circuit sera plus faible et le couple résistant produit par les phases en 
court-circuit sera aussi plus faible. Afin de maintenir le couple total moyen inchangé, l’augmentation des 
courants dans les phases saines est également plus faible.  

    Les influences des paramètres tels que les courants dans les phases saines, l’angle de défluxage et les 
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inductances mutuelles sur les courants de court-circuit sont étudiées, les résultats ont montré que les 
courants dans les phases saines influencent peu les amplitudes des courants de court-circuit. Quant à 

l’angle de défluxage, son influence dépend de l’inductance mutuelle £. Plus la valeur de M est élevée, plus 
cette influence est forte. 
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Chapitre 5.                                                                         

Etude sur la tolérance aux défauts d’une machine à 

commutation de flux (MCF) hexa-phasée 

    L’objectif de ce chapitre est d’étudier la fiabilité d’une machine à commutation de flux (MCF) hexa-
phasée. Celle-ci est obtenue d’une MCF triphasée avec redondance, pour laquelle le bobinage statorique a 
été divisé en deux ensembles triphasés indépendants. Comme mentionné précédemment, dans la MCF 
12/10 triphasée avec redondance, en mode sain, seules les phases principales sont alimentées et les phases 
redondantes sont ouvertes. Ceci est une stratégie de commande robuste, qui pourra augmenter la fiabilité 
de la machine. Mais l’inconvénient de ce type de machine est d’avoir une ondulation de couple 
relativement élevée. Nous savons que dans les machines électriques alimentées avec des courants 
sinusoïdaux, généralement, plus le nombre de phases est élevé, moins l’ondulation de couple est forte. De 
plus, au fur et à mesure que le nombre de phases augmente, avec la même puissance totale, nous pouvons 
diminuer aussi la puissance apparente nominale par phase de notre onduleur, car la puissance apparente par 
phase est divisée par le nombre de phases [53].  

    Dans le même but d’augmenter la fiabilité de la machine en présence de défauts en minimisant 
l’ondulation de couple, nous souhaitons donc proposer d’utiliser toutes les phases de la MCF 12/10 
triphasée avec redondance, qui deviendra une machine hexa-phasée. Ceci est réalisable, car nous pouvons 
appliquer la loi de Plus Petit Commun Multiple (PPCM) comme décrit par l’eq. 4.30. Si toutes les dents 

statoriques sont utilisées, nous avons le nombre de dents statoriques �� � 12 et le nombre de dents 

rotoriques �^ � 10. Par voie de conséquence, jj�£���, �^� � 60. Cette machine peut donc avoir 6 

phases, dont les valeurs P � 6 et a � 1. Les autres combinaisons entre le nombre de dents statoriques et le 
nombre de dents rotoriques pourraient être appliquées, telles que Ns = 6 et Nr = 5, Ns = 24 et Nr = 20, etc. 
Bien évidemment, différentes combinaisons vont influencer les performances électromagnétiques, 
thermiques ou bien mécaniques. Dans ce chapitre, afin de mieux correspondre aux études précédentes et de 
comparer les différences entre la MCF triphasée avec redondance et la MCF hexa-phasée, nous allons donc 
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choisir la MCF 12/10 hexa-phasée pour les études suivantes. Généralement, pour diminuer l’influence de 
la force radiale déséquilibrée s’exerçant au rotor, il est conseillé de doubler le nombre de dents statoriques 
et rotoriques de la MCF 12/10 avec simple couche pour les applications industrielles [58]. 

 

 

  

(a) vue en coupe (b) dipositions relatives des vecteurs de courants 

Figure 5.1  Vue en coupe et les dispositions relatives des vecteurs de courant de la MCFx hexa-phasée. 

 

 

    Dans la partie 4.5, nous avons montré que la MCF 12/10 redondante avec simple couche est plus 
performante que la MCF 12/10 redondante avec double couche en présence de défauts, tels que des phases 
en court-cuit. Car, l’avantage de la structure avec simple couche réside dans le fait que les couplages 
magnétiques entre les phases peuvent être minimisés et le contact physique entre les bobines de différentes 
phases est nul. De plus, dans le cas d’un bobinage à simple couche, les inductances propres de la machine 
sont augmentées et le courant de court-circuit maximal peut être minimisé. Ainsi, la possibilité de la 
propagation des défauts entre phases est diminuée de manière significative. Forts de ce constat, nous allons 
dans la suite utiliser une MCF 12/10 hexa-phasée, dont le type de bobine est de simple couche. La vue en 
coupe de la machine en question est illustrée sur la figure 5.1 (a). Le diagramme vectoriel de cette machine 
est montré sur la figure 5.1 (b). Nous remarquons que, pour la MCF 12/10 hexa-phasée, l’angle de 

décalage entre les phases est de �/3 au lieu de 2�/3 pour les machines triphasées. Pour simplifier, les 
phases comme A et B, B et C, etc. sont nommées les phases adjacentes, les phases telles que A et D, B et 
F, etc. sont nommées les phases opposées tandis que les phases telles que A et C, B et D, etc. sont 
nommées les phases non-adjacentes et non-opposées. 
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5.1 Caractérisation préalable de la MCF 12/10 hexa-phasée 

5.1.1 Schéma de contrôle  

    Au lieu d’utiliser deux onduleurs triphasés comme ceux utilisés pour alimenter la MCF 12/10 avec 
redondance, nous allons utiliser un onduleur hexa-phasé pour alimenter la MCF 12/10 hexa-phasée. Le 
type de convertisseur dans ce mémoire est un convertisseur de pont complet. Par rapport au convertisseur 
de demi-pont, l’avantage du pont complet est que chaque phase peut être commandée indépendamment. 
Par conséquent, en cas de défauts, des phases ouvertes ou en court-circuit, les autres phases peuvent 
fonctionner normalement [56]. En effet, nous n’avons pas besoin de satisfaire la contrainte stipulant que la 

somme des courants est nulle (ΣA � 0) et les amplitudes et les phases des courants peuvent être maintenues 
constantes même en cas de défauts. Durant le processus après défauts, cette structure de convertisseur nous 
permet d’avoir plus de choix de manière à compenser les pertes du couple électromagnétique et de la 
vitesse due aux défauts. Par exemple, nous pouvons optimiser les amplitudes et les phases des courants 
normaux afin de minimiser l’ondulation de couple, maximiser le couple moyen ou minimiser les pertes 
Joule, etc. Bien évidemment, par rapport au convertisseur de demi-pont, notre convertisseur sera plus 
coûteux : il a deux fois plus de bras d’onduleur, c'est-à-dire plus de transistors et de diodes. En revanche, 
d’après les études menées par Dai Prè [56], en raison de la diminution de la puissance apparente par phase, 
le convertisseur du pont complet peut utiliser des transistors à faible puissance et donc faible coût. Ainsi, 
l’augmentation du coût final de ce genre de convertisseur est assez faible par rapport au convertisseur du 
demi-pont. Pour répondre aux différents cahiers des charges, nous avons différents choix des 
convertisseurs en fonction du niveau de fiabilité que la machine doit avoir. 

 

 

Figure 5.2  Schéma de contrôle de la MCF hexa-phasée (pont complet). 

 

5.1.2 Couple et ondulation de couple 

    En utilisant le convertisseur précédent, nous allons alimenter la MCF 12/10 hexa-phasée avec des 
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courants sinusoïdaux, dont l’expression s’écrit selon l’eq. 5.2. Les paramètres de la MCF hexa-phasée sont 
quasiment identiques à ceux de la MCF 12/10 redondante donnés dans le tableau 7.2. Un modèle EF 2D 
est réalisé pour évaluer les performances électromagnétiques de la MCF hexa-phasée. Le couple moyen et 
l’ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace sont montrés sur la figure 5.3, tandis 
que le couple instantané en fonction de la densité de courant et de la position du rotor, ainsi que le couple 
de détente sont montrés sur la figure 5.4.  

  

(a) couple moyen (b) ondulation de couple 

Figure 5.3  Couple moyen et ondulation de couple en fonction de la densité du courant efficace de la MCF 

hexa-phasée. 

 

  

(a) couple instantané (b) couple de détente 

Figure 5.4  Couple instantané en fonction de la densité du courant efficace et de la position du rotor et 

couple de détente en fonction de la position. 
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    Nous remarquons que l’ondulation de couple de cette machine a une tendance décroissante avec 
l’augmentation de la densité de courant. Nous pouvons aussi constater qu’avec l’augmentation du nombre 
de phases, l’ondulation de couple hybride (couple produit par la réaction entre la force électromotrice et le 
courant induit) est faible. Par conséquent, l’ondulation de couple sur toute la plage de la densité de courant 
est principalement due au couple de détente. Ceci explique pourquoi le niveau d’ondulation de couple 
entre la MCF hexa-phasée et celui de la MCF triphasée redondante sont similaires [figure 4.51 (b) et figure 
5.3 (b)]. 

5.1.3 Inductances propres et mutuelles 

    Avec les paramètres géométriques donnés dans le tableau 7.2 et en utilisant la méthode des EF 2D, nous 
pouvons aisément obtenir les flux à vide de la MCF 12/10 hexa-phasée, dont les résultats numériques sont 
montrés sur la figure 5.5 (a). Nous avons remarqué que l’amplitude de chaque flux est quasiment identique 
et vaut environ 52 mWb. De plus, entre les flux de deux phases adjacentes, il y a un angle de déphasage de 
6 degrés mécaniques. Sachant que le nombre de paires de pôles est Nr = 10, l’angle de déphasage 
électrique est de 60 degrés. L’analyse harmonique sur la figure 5.5 (b) a montré que dans le flux à vide, les 
composantes harmoniques sont faibles devant le fondamental. Ainsi, ce ne sera pas absurde de négliger les 
composantes harmoniques dans nos études préliminaires. Dans la suite de ce rapport, seul le fondamental 
sera pris en compte.  

 

 

  

(a) flux à vide (b) analyse harmonique 

Figure 5.5  Flux à vide de la MCF hexa-phasée et ses analyses harmoniques. 
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Figure 5.6  Inductances propres et mutuelles de la MCF hexa-phasée. 
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�e � 6,4 @	 : Inductance propre, 

£e � 0,6 @	 : inductance mutuelle entre les phases adjacentes, 

£u � �0,08 @	 : inductance mutuelle entre les phases non-adjacentes et non-opposées, 

£� � 0,02 @	 : inductance mutuelle entre les phases opposées. 

 

    Les inductances propres et mutuelles (eq. 5.1) de la MCF hexa-phasée sont obtenues par des calculs EF 
2D et les résultats sont montrés sur la figure 5.6. Comme mentionné dans les études précédentes, nous 
savons que la machine avec simple couche a des inductances propres plus élevées que celles de la machine 
avec double couche, tandis que ses inductances mutuelles sont plus faibles. Pour la MCF hexa-phasée, 
d’après les résultats numériques, nous pouvons constater que les inductances mutuelles sont négligeables 
devant les inductances propres. Ceci est encore un avantage de la MCF avec simple couche par rapport à la 
MCF avec double couche, car l’isolation magnétique et physique entre phases rend la propagation des 
défauts entre phases difficile. Ainsi, la fiabilité de la machine est élevée. 
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5.2 Défauts sur l’ouverture des phases d’une MCF hexa-phasée 

    Dans la suite de ce chapitre, nous allons tout d’abord traiter les problèmes des défauts sur des phases 
ouvertes, par exemple, une, deux ou trois phases ouvertes. Théoriquement, pour une machine hexaphasée, 
nous pouvons maintenir la continuité de fonctionnement de la machine même si le nombre de phases 
perdues est de trois, la seule condition dans ce cas, c’est qu’il n’y a pas deux phases opposées ouvertes. Si 
c’est le cas, le fonctionnement de la machine sera fortement dégradé. Ceci sera détaillé un peu plus loin 
dans ce chapitre.  

    Les expresssions matricielles sans défluxage des FEM [ !�>�], des courants ["!�>�], des résistances 	#� 
et des tenstions [$!�>�] s’écrivent comme dans l’eq. 5.2 et dans l’eq. 5.3. 
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avec Re � 0,53 Ω et q��Y � 27 q 

Eq. 5.3 
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    Avec l’eq. 5.2, en mode sain, l’expression générale du couple électromagnétique de la machine 
hexaphasée s’écrit comme ci-dessous : 

��>� � 	nf�>��WAf�>�/Ω Eq. 5.4 

Où Ω est la vitesse mécanique du rotor. En utilisant le diagramme vectoriel montré sur la figure 5.1 (b) et 
les flux à vide illustrés sur la figure 5.5 (a), nous pouvons déduire le couple électromagnétique en utilisant 
deux systèmes triphasés représentant la machine hexaphasée comme suit : 

��>� � 	n¤¨��>��WA¤¨��>�Ω � 	n¦�%�>��WA¦�%�>�Ω  Eq. 5.5 

    En utilisant la transformation de Park, nous pouvons obtenir finalement le couple instantané en fonction 
du temps, dont l’expression s’écrit comme l’eq. 5.6. Nous pouvons remarquer que, sans tenir compte du 
couple de détente, le couple instantané de la MCF hexaphasée est quasiment constant (indépendant du 
temps). 

��>� � 3ø��Y���Y/Ω Eq. 5.6 

5.2.1 Une phase ouverte 

    Dans la suite de cette partie, afin d’étudier l’influence des défauts sur les caractéristiques de la MCF 
12/10 hexa-phasée et afin d’appliquer des stratégies de commande pour compenser la dégradation des 
performances, nous allons utiliser la commande d’autopilotage pour contrôler la machine. Avec le 
convertisseur du pont complet, nous pouvons contrôler indépendamment chaque courant sans influencer 
les autres. Le schéma de contrôle d’autopilotage de la MCF 12/10 hexa-phasée est similaire à celui montré 
sur la figure 3.22. 

    A présent, nous considérons qu’une phase (la phase F, par exemple) est ouverte et que les cinq autres  
phases sont maintenues inchangées. Les amplitudes et le déphasage entre les phases sont constants. Ainsi, 
nous pouvons obtenir le couple en cas de l’ouverture d’une phase en utilisant les expressions des FEM et 
des courants données par l’eq. 5.2 : 

��>� � 	n¤¨��>��WA¤¨��>�Ω � 	n¦�%�>��WA¦�%�>�Ω � n%�>�A%�>�Ω  

� 3ø��Y���YΩ � ø��Y���YΩ &cos �ωt � �2 � �3�'       
� ø��Y���Y2Ω &5 � cos �2ωt � �3�'                               

Eq. 5.7 

    Nous remarquons ici que si nous gardons les courants dans les phases saines (les amplitudes et les 
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phases) identiques à leurs valeurs iniatiales, nous allons avoir une chute de couple [( en pourcentage (%)] 
comme suit : 

( � �1 � �5ø��Y���Y2Ω � ) �3ø��Y���YΩ �� · 100% � 16,7% Eq. 5.8 

    Sachant que le couple de détente est déjà négligé, l’ondulation de couple due à l’ouverture d’une phase 
peut s’établir ci-dessous : 

Δ� � ���Y � ��XU��T��U · 100% � #�3ø��Y���YΩ � 2ø��Y���YΩ � ) �5ø��Y���Y2Ω � · 100%� � 40% Eq. 5.9 

    Pour réaliser les simulations en présence de défauts, les modèles électriques et mécaniques de la MCF 
hexa-phasée sont identiques à ceux décrits par l’eq. 4.6 et l’eq. 4.14. En utilisant l’autopilotage de la MCF 
hexa-phasée et en se basant sur le schéma de contrôle sur la figure 5.2, nous avons obtenu les couples 
avant et après l’ouverture d’une phase, qui sont illustrés sur la figure 5.7 (a) (‘‘CO’’ veut dire Circuit 
Ouvert).  

  

(a) résultats simulés (b) résultats EF 2D 

Figure 5.7 Couple instantané avant et après l’ouverture de la phase F, la correction est utilisée afin de 

compenser les défauts. 

    Comme mentionné précédemment, en cas d’une phase ouverte, sans tenir compte du couple de détente, 
l’ondulation de couple est principalement due aux défauts. En gardant les courants dans les phases saines 
identiques avant et après l’ouverture d’une phase, nous avons réussi à calculer le couple instantané en 
fonction de la position du rotor par la méthode des EF 2D. Pour ce faire, nous utilisons les cinq courants 
dans les phases saines, dont les expression sont identiques à celles de l’eq. 5.2. Faisons tourner le rotor, 
nous pouvons donc obtenir le couple instantané en fonction de la position du rotor, dont les résultats 
numériques sont illustrés sur la figure 5.7 (b). Un très bon accord est observé entre les résultats analytiques 
et numériques. La différence ici est due au fait que nous avons négligé le couple de détente dans les 
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simulations. La vitesse en fonction du temps avant et après l’ouverture d’une phase est illustrée sur la 
figure 5.12. 

    Nous pouvons conclure qu’en cas d’une phase ouverte, si nous gardons tous les courants dans les phases 
saines identiques avant et après cette ouverture de la phase, nous aurons une forte chute de couple de 
16,7% du couple initial, une forte augmentation de l’ondulation de couple ainsi qu’une forte chute de la 
vitesse. Afin de maintenir le couple moyen et la vitesse inchangés et de minimiser l’ondulation de couple, 
l’idée ici est de faire varier les amplitudes ou les phases des courants normaux. D’après le diagramme 
vectoriel des courants sur la figure 5.1, nous savons que, sans défluxage, les couples créés par la phase C 

[�¨�>�] et par la phase F [�%�>�] devront être identiques et ils peuvent être calculés comme suit : 

�%�>� � ø��Y���YΩ cos� �ωt � �2 � 10�6 � � �¨�>� � ø��Y���YΩ cos� �ωt � �2 � 4�6 � 

avec cos �ωt � �2 � 10�6 � � �cos �ωt � �2 � 4�6 � 

Eq. 5.10 

    En s’inspirant de ceci, nous pouvons donc augmenter deux fois le courant de la phase C tout en gardant 
les quatre autres phases saines inchangées, de manière à ce que la chute du couple moyen soit minimisée. 
Les résultats analytiques et numériques après la modification précédente sont illustrés sur la figure 5.7 (a) 
et (b), où nous remarquons que le couple moyen et l’ondulation de couple sont maintenus quasiment 
identiques avant et après l’ouverture de la phase F. Ainsi, en présence de l’ouverture d’une phase de la 
MCF hexa-phasée, cette correction est donc très efficace pour remédier aux défauts. Par contre, il est aussi 
important de noter que ce genre de correction est considérablement exigant pour l’onduleur de la machine. 
Car en cas normal, nous n’avons utilisé qu’une moitié de sa puissance apparante tandis qu’en cas de 
défauts, nous devons augmenter au moins deux fois le courant d’une phase. Par conséquent, l’onduleur de 
la machine doit être conçu de manière qu’il peut tenir deux fois d’augmentation du courant nominal. De 
plus, cette manipulation va augmenter sans doute les pertes Joule de la machine. En cas normal ou de 
défauts, les pertes Joule s’établissent comme suit : 

�jÔ � 6R��ÍÍ�                                              en cas normal                           jÔ � 4R��ÍÍ� � R�2��ÍÍ�� � 8R��ÍÍ�    en cas d’une phase ouverte     7 Eq. 5.11 

    Nous avons remarqué qu’après la correction, une augmentation de 33,3% de pertes Joule a été observée. 
Pour la même machine, la variation de température est quasiment proportionnelle aux pertes ; nous 
pouvons donc constater que l’augmentation de la température pourrait être de 33,3%. Cette augmentation 
de température pourrait être très dangereuse pour la machine. Il est donc essentiel de prévoir une marge de 
manière que la limite de température ne soit pas atteinte même avec cette augmentation de pertes. 

    Par rapport à la MCF 12/10 avec redondance, étudiée précédemment, la MCF 12/10 hexa-phasée est 
avantageuse du point de vue thermique. Les raisons sont les suivantes. En cas normal, nous considérons 
que les deux machines ne sont pas encore saturées. Alors, pour atteindre le même couple nominal, le 
courant d’une phase de la MCF 12/10 avec redondance est quasiment deux fois plus élevé que celui de la 
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MCF 12/10 hexa-phasée. Par conséquent, avec la même résistance d’une phase, les pertes Joule de la MCF 
12/10 avec redondance sont quasiment deux fois plus élevées que celles de la MCF 12/10 hexa-phasée. Si 
maintenant, nous considérons qu’il y a une phase ouverte, comme mentionné précédemmant, pour la MCF 
12/10 avec redondance, les pertes Joule ne vont pas changer. Car nous ouvrons les phases de l’étoile 
principale et, nous utilisons l’étoile redondante. Par contre, pour la MCF hexa-phasée, il y a une 
augmentation des pertes Joule de 33,3%. En comparant les deux pertes Joule, nous pouvons constater que 

même si avec une augmentation de 33,3%, les pertes Joule de la MCF 12/10 hexa-phasée (8R��ÍÍ� ) sont 

considérablement plus faibles que celles de la MCF 12/10 avec redondance (12R��ÍÍ� ). 

    Pour des applications, dont l’exigence sur l’ondulation de couple n’est pas forte, nous aurons un autre 
choix afin de minimiser les pertes Joule en maintenant le couple moyen inchangé. C’est d’augmenter 1,2 
fois toutes les amplitudes des courants sains en gardant leurs phases inchangées. Ainsi, les pertes Joule ne 

sont égales qu’à 7,2 R��ÍÍ� . De plus, la taille de l’onduleur peut être diminuée, car le courant n’est que 1,2 

fois le courant nominal. Par contre, avec cette manipulation, l’ondulation de couple reste à un niveau 
relativement élevé. De toute manière, avec la MCF hexa-phasée, nous aurons plus de degrés de liberté pour 
réagir en présence de défauts. Pour les différentes applications, nous pouvons aussi choisir différentes 
stratégies de commande, ceci dépendera des exigences des applications. 

5.2.2 Deux phases ouvertes 

5.2.2.1 Deux phases adjacentes (E et F) ouvertes 

    Pour la machine hexa-phasée étudiée, en cas de deux phases ouvertes, nous avons trois cas à traiter. Le 
premier cas concerne deux phases adjacentes ouvertes. Vue le diagramme vectoriel du courant sur la figure 
5.1 (b), les phases adjacentes sont A et B, B et C ainsi que C et D, etc. Le deuxième cas est celui de deux 
phases opposées ouvertes, telles que les phases A et D, B et E ainsi que C et F. Troisième cas, les phases 
non-opposées et non-adjacentes, telles que les phases A et C, A et E ainsi que C et E, etc. Nous allons tout 
d’abord étudier le cas dans lequel deux phases adjacentes ouvertes : E et F sont. En faisant l’hypothèse du 
premier harmonique, l’expression du couple après deux phases adjacentes ouvertes s’écrit: 

��>� � 	n¤¦¨�>��WA¤¦¨�>�Ω � �n���A��Ω � ø��Y���Y2Ω 	4 � cos �2ωt � π�� Eq. 5.12 

    D’après l’eq. 5.12, nous pouvons constater qu’après les ouvertures de deux phases, si nous gardons tous 
les courants constants sans faire aucune correction, nous aurons une chute de couple de 33,3% et une 
ondulation de couple de 50%. Les résultats analytiques sont montrés sur la figure 5.8 (a), qui sont en 
accord avec les résultats numériques montrés sur la figure 5.8 (b). La chute du couple moyen et 
l’augmentation de l’ondulation de couple sont vérifiées. Comparé les expressions eq. 5.7 et eq. 5.12, nous 
avons également remarqué qu’en réalité, la valeur crête-à-crête du couple après les ouvertures des deux 
phases adjacentes est quasiment identique à celle d’une seule phase ouverte. Par conséquent, en raison 
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d’un plus faible couple moyen, l’ondulation de couple de deux phases ouvertes est plus élevée que celle 
avec une seule phase ouverte (voir l’eq. 5.9). 

  

(a) résultats simulés (b) résultats EF 2D 

Figure 5.8  Couple instantané avant et après les ouvertures des phases (E et F), la correction est utilisée 

afin de compenser les défauts. 

    Comme la partie précédente dans laquelle une seule phase est ouverte, afin de corriger les défauts dus 
aux ouvertures des deux phases, nous pouvons aussi augmenter deux fois les amplitudes des courants dans 
les phases B et C en gardant les autres courants inchangés. Les résultats analytiques et numériques sur la 
figure 5.8 ont montré que’avec cette méthode de correction, nous pouvons non seulement maintenir le 
couple moyen inchangé, mais aussi minimiser l’ondulation de couple. Bien évidemment, comme 
mentionné précédemment, le prix de cette méthode est d’augmenter les pertes Joule et d’utiliser un 

onduleur plus gros. Après la correction, nous aurons des pertes Joule de 10R��ÍÍ�  au lieu de 6R��ÍÍ�  en cas 

normal. Par contre, en comparaisons avec la MCF 12/10 triphasée avec redondance, il est encore 
avantageux d’utiliser la MCF 12/10 hexa-phasée. Car même si avec la forte augmentation des pertes Joule, 

elles restent encore en-dessous de 12R��ÍÍ� . 

5.2.2.2 Deux phases non-opposées et non-adjacentes ouvertes (D et F) 

    Pour le cas où deux phases non-opposées et non-adjacentes ouvertes, nous prenons les phases D et F 
comme exemple. Ainsi, après l’ouverture de ces deux phases, l’expression du couple instantané devient 
comme ci-dessous: 

��>� � 	n¤¨�>��WA¤¨��>�Ω � �n¦��A¦�Ω � ø��Y���Y2Ω &4 � cos �2ωt � �3�' Eq. 5.13 

    En comparaison avec deux phases adjacentes ouvertes, nous avons trouvé que pour deux phases non-
adjacentes et non-opposées ouvertes, les niveaux de chute du couple moyen et d’augmentaion de 
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l’ondulation de couple sont quasiment identiques dans les deux cas. La seule différence est qu’il y a un 

déphasage de 4�/3 entre les deux couples instantanés. Les allures des couples instantanés analytiques et 
numériques sont similaires à celles montrées à la figure 5.8. 

5.2.2.3 Deux phases opposées (C et F) ouvertes 

    Si maintenant nous considérons que deux phases opposées sont ouvertes, en tant qu’exemple, nous 
prenons la phase C et la phase F. L’expression du couple électromagnétique dû à ces deux phases ouvertes 
s’établit comme suit: 

��>� � 	n¤¨��>��WA¤¨��>�Ω � 	n¦�%�>��WA¦�%�>�Ω � �n¨��A¨�Ω � �n%��A%�Ω                                         
      � #3ø��Y���YΩ � ø��Y���YΩ cos� �ωt � �2 � 10�6 � � ø��Y���YΩ cos� �ωt � �2 � 4�6 �� 

       � ø��Y���YΩ &2 � cos �2ωt � �3�'                                                                                                
Eq. 5.14 

 

    La chute du couple moyen (33,3%) est identique aux deux cas précédents. Par contre, concernant 
l’ondulation de couple, une très forte augmentation est observée (100%). Ceci est deux fois plus élevée que 
celles dues à deux phases adjacentes et deux phases non-adjacentes et non-opposées. Ici, si nous 
n’augmentons que les amplitudes des courants mais en gardant leurs phases, nous pouvons certainement 
augmenter le couple moyen, mais le problème est que nous ne pouvons pas minimiser l’ondulation de 
couple. De plus, comme nous pouvons le voir sur la figure 5.9, les quatre phases ne peuvent plus établir un 
système symétrique car les déphasages angulaires entre les phases ne sont plus identiques. La machine ne 
peut donc pas démarrer, elle devient dans un sens une machine biphasée. Afin de maximiser le couple 
moyen en minimisant l’ondulation de couple, nous proposons donc non seulement d’augmenter les 
amplitudes des deux courants mais aussi de faire varier leurs phases. La méthode est illustrée sur la figure 
5.9.  

 

Figure 5.9  Correction des défauts pour la MCF hexa-phasée avec deux phases opposées ouvertes. 

Nous gardons les phases des courants A¦ et A� inchangées tout en multipliant 2 fois leurs amplitudes. 
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Ensuite, le courant A� et le courant A¤ se déplacent vers A% en augmentant 2 fois leurs amplitudes (nous 
alimentons les phases A et E avec le courant iF mais avec une amplitude deux fois plus élevée). Après cette 
modification, nous pouvons donc obtenir un système semblable à un système triphasé classique, dont les 
déphasages angulaires entre phases sont identiques et égals à 2π/3. 

    Après le changement comme mentionné précédemment, les expressions des courants des quatre phases 
saines deviennent comme suit: 

 

|}
~}
�A¤�>� � A��>� � 2���Ycos �ωt � �2 � 10�6 �

A¦�>� � 2���Y cos �ωt � �2 � 2�6 �                 
A��>� � 2���Y cos �ωt � �2 � 4�6 �                 

7 Eq. 5.15 

 

    Sachant que les FEM restent inchangées, avec les courants précédents, le couple électromagnétique peut 
donc s’écrire comme ci-dessous : 

 

                  ��>� � �n¤��A¤�Ω � �n¦��A¦�Ω � �n���A��Ω � �n���A��Ω� 3ø��Y���YΩ � 2ø��Y���YΩ cos� �ωt � �2 � 10�6 �
� 2ø��Y���YΩ cos �ωt � �2 � 10�6 � �cos �ωt � �2� � cos �ωt � �2 � 8�6 ��
� 3ø��Y���YΩ  

Eq. 5.16 

 

    Nous remarquons qu’après la correction, le couple moyen et l’ondulation de couple restent 
théoriquement identiques à ceux avant les ouvertures des phases C et F. Le résultat analytique est illustré 
sur la figure 5.10 (a), qui est vérifié par les calculs EF 2D comme nous pouvons le voir sur la figure 5.10 
(b). Il faut noter que la différence entre les résultats analytiques et numériques est principalement due au 
fait de négliger aussi bien le couple de détente que la saturation dans la simulation analytique. Après tout, 
cette méthode est assez efficace si nous voulons maitenir le couple moyen en minimisant l’ondulation de 
couple. Par contre, l’inconvénient de cette méthode est que nous aurons une forte augmentation des pertes 

Joule, qui varient de 6R��ÍÍ�  en cas normal à 16R��ÍÍ�  en cas de défauts.  
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(a) résultats simulés (b) résultats EF 2D 

Figure 5.10  Couple avant et après les ouvertures des deux phases opposées, la correction par la 

modification des phases et des amplitudes des courants dans les phases saines est appliquée. 

    Il est aussi possible de diminuer les pertes Joule au prix d’une diminution du couple moyen. Par 

exemple, si nous voudrions garder 12R��ÍÍ�  comme la limite maximale des pertes Joule pour les défauts 

d’ouverture des phases ou, si nous voudrions minimiser l’ondulation de couple, l’ampltitude de courant 

sera limitée à √3���Y. Avec cette limite, le niveau d’ondulation de couple peut rester à un niveau aussi 
faible que celui vu sur la figure 5.10. Par contre, avec l’eq. 5.16, nous pouvons savoir que le couple moyen 

devient 3√3ø��Y���Y/�2Ω�, ce qui équivaut à une chute de couple moyen de 13,4%. Selon les exigences 
des différentes applications, cette méthode s’avoue relativement souple, nous pouvons choisir différentes 
stratégies de commande, qui dépendront du compromis entre le couple moyen, l’ondulation de couple et 
les pertes Joule  acceptables. 

5.2.3 Trois phases ouvertes 

5.2.3.1 Sans phases opposées (D, E et F) ouvertes  

    Sachant que deux phases adjacentes ouvertes et deux phases non-opposées et non-adjacentes ouvertes, 
ont une influence sur le couple moyen, l’ondulation de couple et les pertes Joule quasiment identiques, par 
conséquent, pour la machine avec trois phases ouvertes, nous n’avons besoin que de traiter deux cas, soit 
sans ou avec deux phases opposées ouvertes. Pour simplifier, nous allons tout d’abord étudier le cas, où il 
n’y a pas de phases opposées ouvertes. Nous avons pris dans la suite les phases D, E et F comme exemple. 

En utilisant la méthode précédente, nous aurons un couple moyen de 3ø��Y���Y 2Ω⁄  et une ondulation de 
couple identique à celle avant le défaut sans tenir compte du couple de détente. Afin de maintenir le couple 
moyen inchangé après les ouvertures des trois phases, nous pouvons augmenter deux fois les amplitudes 
des courants tout en gardant leurs phases inchangées. Les résultats analytiques et numériques avant et 
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après la correction sont illustrés sur la figure 5.11. Puisque les défauts sont symétriques, donc après les 
ouvertures des phases et la correction, la MCF 12/10 hexa-phasée devient la MCF 12/10 avec redondance, 
dans laquelle seule une moitié est alimentée. Le seule problème est que nous avons une forte augmentation 

des pertes Joule, en passant de 6R��ÍÍ�  en cas normal à 12R��ÍÍ�  en cas de défaut. Cette augmentation n’a 

pas encore excédé 12R��ÍÍ� , la correction est donc faisable. La variation de vitesse avant et apès les 

ouvertures des phases est illustrée sur la figure 5.12, nous remarquons une forte chute de vitesse après 
l’ouverture des phases. Nous pouvons conclure que plus le nombre d’ouvertures des phases est nombreux, 
plus la chute de vitesse est forte. 

 

  

(a) résultats simulés (b) résultats EF 2D 

Figure 5.11  Couple avant et après les ouvertures de trois phases. Pas de phases opposées ouvertes, la 

correction est utilisée afin de compenser les défauts. 

 

 

Figure 5.12  Vitesses avant et après les ouvertures des phases de la MCF hexa-phasée. 
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5.2.3.2 Avec phases opposées (C, E et F) ouvertes  

    Dans le cas suivant, nous avons aussi trois phases ouvertes. Par contre, parmi elles, il y a deux phases 
opposées ouvertes telles que les phases C, E et F (figure 5.15). Nous avons deux choix pour remédir aux 
défauts, la première correction, comme nous avons vu précédemment, consiste à garder les phases des 
courants, mais en doublant leurs amplitudes afin d’obtenir un couple moyen le plus proche possible de la 
valeur initiale. La deuxième correction, est d’à la fois augmenter les amplitudes des courants et de faire 
varier leurs phases. Dans la suite, nous étudions tout d’abord la première correction, avec laquelle le 
couple après le défaut s’écrit comme ci-dessous : 

��>� � �n¤��A¤�Ω � �n¦��A¦�Ω � �n���A��Ω                                                                                            
 � #2ø��Y���YΩ �cos� �ωt � �2� � cos� �ωt � �2 � 2�6 � � cos� �ωt � �2 � 6�6 ��� 
� 2ø��Y���YΩ �34 � √3sin �ωt�sin �ωt � �6��                                                                 

Eq. 5.17 

 

D’après l’eq. 5.17, le couple moyen en cas d’ouverture de trois phases (deux phases opposées) est 
quasiment égal à la moitié du couple avant défauts. Par contre, une forte augmentation de l’ondulation de 
couple est observée, qui est égale à 115,7% du couple moyen. Si nous n’augmentons que les amplitudes 
des courants dans les phases saines comme dans les parties précédentes, nous pouvons maintenir le couple 
moyen mais nous risquons d’avoir une ondulation de couple beaucoup trop importante. Les résultats 
analytiques et numériques sont montrés sur la figure 5.13.  

  

(a) résultats simulés (b) résultats EF 2D 

Figure 5.13  Couple avant et après l’ouverture des trois phases, dont deux phases opposées ouvertes. La 

correction (varier les amplitudes en gardant les phases inchangées) est utilisée afin de compenser les 

défauts. 
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    Il est évident que l’ondulation de couple est très élevée même si la correction est appliquée. Ceci rend la 
vitesse bien perturbée après le défaut. Comme dans la partie sur deux phases opposées ouvertes, ici, après 
les trois phases ouvertes, le système devient asymétrique. Par conséquent, au moment de défauts, lorsque 
la vitesse s’annule, la machine risque de ne pas redémarrer. Nous avons aussi remarqué que le couple 
moyen obtenu par les calculs EF 2D est légèrement plus faible que celui obtenu par la simulation 
analytique. 

 

 

Figure 5.14  Vitesse avant et après l’ouverture des trois phases, dont deux phases opposées ouvertes. La 

correction (varier les amplitudes en gardant les phases inchangées) est utilisée afin de compenser les 

défauts 

 

    S’inspirant des études pour deux phases opposées ouvertes, la deuxième correction est de faire varier les 
phases des courants en augmentant aussi leurs amplitudes, de manière que l’ondulation de couple soit 
minimisée. La méthode se décrit comme ci-dessous : 

 

 

Figure 5.15  Correction des défauts pour la MCF hexa-phasée avec trois phases ouvertes, dont deux 

phases sont opposées. 
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    Nous avons augmenté deux fois les amplitudes de tous les courants dans les phases saines. De plus, nous 

avons gardé les phases des courants A¦ et A� en déplacant le courant A¤ vers le courant A%. Par voie de 
conséquence, nous avons obtenu un système similaire à un système triphasé conventionnel. Après cette 
modification, le couple s’écrit comme suit: 

 

��>� � �n¤��A¤�Ω � �n¦��A¦�Ω � �n���A��Ω                                                                                            
� #3ø��Y���YΩ � 2ø��Y���YΩ �� cos� �ωt � �2 � 2�6 � � cos �ωt � �2 � 2�6 � cos �ωt � �2��� 
� ø��Y���YΩ �32 � 2sin� �ωt��                                                                                                              

Eq. 5.18 

 

    Nous avons donc un couple moyen de 5ø��Y���Y/�2Ω� et une ondulation de couple de 80%, ceci est 
vérifié par les résultats analytiques et numériques comme sur la figure 5.16. Il est évident que cette 
méthode ne nous permet pas de maintenir le couple moyen, car il y a une chute de 16,7% du couple moyen 
après la correction. Mais il est aussi évident que nous pouvons diminuer considérablement l’ondulation de 
couple (80% du couple moyen par rapport à 115,7% avec la correction sans varier les phases des courants). 
De plus, puisqu’après la correction, notre machine devient comme un système triphasé classique, nous 
n’aurons donc pas de problème de démarrage. 

 

  

(a) résultats simulés (b) résultats EF 2D 

Figure 5.16  Couple avant et après l’ouverture des trois phases, dont deux phases opposées sont ouvertes. 

La correction (varier les amplitudes et les phases) est utilisée afin de compenser les défauts.  
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5.3 Défauts sur le court-circuit des phases de la MCF hexa-phasée 

    Pour la MCF 12/10 hexa-phasée aussi bien que pour la MCF 12/10 avec redondance dans les parties 
précédentes, nous pouvons constater que, par rapport à des phases en court-circuit, les problèmes sur 
l’ouverture des phases sont relativement moins sévères. En effet, pour les phases ouvertes, nous pouvons 
maintenir le couple moyen constant en augmentant les courants dans les phases saines. De plus, les phases 
ouvertes n’auront plus d’influence sur les phases saines. Par contre, pour la MCF 12/10 hexa-phasée avec 
des phases en court-circuit, il y aura une chute dans le couple moyen. Plus les phases en court-circuit sont 
nombreuses, plus cette chute du couple moyen est forte. En raison de la réaction entre le courant de court-
circuit et la force électromotrice, il y aura aussi un couple résistant dû aux phases en court-circuit, dont le 
signe est opposé au couple électromagnétique produit par les phases saines. L’influence de ce couple 
produit par les courants de court-circuit est comme si le couple résistant total a augmenté.  

    Par rapport à des phases ouvertes, nous devons augmenter davantage les courants dans les phases saines, 
l’objectif est de compenser à la fois ce couple résistant et la diminution du couple moyen dus à la présence 
de court-circuit. En raison du couplage magnétique entre phases, les courants induits dans les phases en 
court-circuit, qui sont souvent asymétriques, vont aussi perturber les phases saines. Par conséquent, 
augmenter seulement les courants dans les phases saines ne pourrait pas compenser complètement 
l’influence de court-circuit sur les performances de la machine. Comme nous avons étudié dans les parties 
sur des phases ouvertes, nous utiliserons aussi le convertisseur sur la figure 5.2 pour alimenter la machine. 
Dans cette partie, nous considérons aussi que chaque phase peut être contrôlée indépendamment même si 
des phases sont en court-circuit. L’autopilotage en abc est mis en œuvre pour contrôler la MCF hexa-
phasée, dont le schéma bloc est identique à celui montré sur la figure 3.22. Nous allons dans la suite 
étudier l’influence des différents types de court-circuit sur les performances de la MCF hexa-phasée. 

 

5.3.1 Une phase en court-circuit 

    Dans cette partie, en tant qu’exemple, nous considérons que la phase F est en court-circuit entre les deux 
sorties et que les cinq autres phases sont saines. La matrice des inductances propres et mutuelles de la 

MCF 12/10 hexa-phasée à simple couche est donnée par l’eq. 5.1. Les inductances mutuelles £u et £� 

sont très faibles et quasiment négligeables devant �e et £e. Les matrices des résistances et des FEM sont 
données par l’eq. 5.2 et l’eq. 5.3. En présence de court-circuit dans la phase F, les matrices des tensions et 
des courants sont données par l’eq. 5.19. 
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 Eq. 5.19 

Où iF (t) est le courant de court-circuit dans la phase F. En négligeant les inductances mutuelles £u et £�, 

nous pouvons donc obtenir la relation entre la force électromotrice (FEM) à vide (n%) due aux aimants 

permanents et le courant de court-circuit (A%), dont l’expression s’écrit comme suit : 

n% � ReA% � �e �A%�> � £e �A¤�>  � £e �A��> � C% � 0 avec n% � �Ω �Φe���  Eq. 5.20 

Où Φe est le flux à vide d’une phase, A¤ et A� sont les courants dans les phases A et E. Supposons que les 
courants dans les phases saines sont inchangés en présence de court-circuit dans la phase F (commande en 
courant) et connaissant l’expression des courants (voir l’eq. 5.2), nous avons donc la relation entre les trois 

courants A¤, A¨ et A� comme suit : 

A¤ � A¨ � A� � 0 Eq. 5.21 

Sachant que l’expression de la FEM ne change pas en cas de court-circuit, nous pouvons donc déduire 
l’expression du courant de court-circuit dans la phase F comme ci-dessous : 

A%�>� � �and-./.
 � ø��YRe� � ��eù�� &Re cos �ù> � �6� � �eù sin �ù> � �6�'
� ù£e���YRe� � ��eù�� &Re sin �ù> � �3� � �eù cos �ù> � �3�'� Eq. 5.22 

Où ù est la vitesse électrique, a est une constante à calculer, qui dépend de la condition initiale du courant 

dans la phase F avant le court-circuit. Nous pouvons donc obtenir l’expression de a comme suit : 

a � �√32 ���Y � 1Re� � ��eù�� ³√32 Re�ø��Y � ù£e���Y� � 12 �eù	�ø��Y � ù£e���Y��´ Eq. 5.23 

En régime permanent, nous pouvons simplifier l’expression du courant de court-circuit par : 

A%�>� � � ù�Re� � ��eù�� &Φ��Y cos �ù> � �6 �  � � £e���Y sin �ù> � �3 �  �' Eq. 5.24 

Avec ø��Y � ùΦ��Y et   � atan�ù �e Re⁄ �. Finalement, l’expression du courant de court-circuit s’écrit 
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comme suit : 

A%�>� � � ù0�Re� � ��eù�� cos �ù> � �6 �   �  u� Eq. 5.25 

Avec 0 � �Φ��Y� � �£e���Y�� � Φ��Y£e���Y et  u � acos 	�1 �Φ��Y�/�20��. Comme nous avons 

fait précédemment, si nous supposons que les inductances mutuelles entre phases et les résistances sont 
négligeables, l’expression du courant de court-circuit peut donc s’écrire : 

A%�>� � �Φ��Y�e cos �ù> � �6 � �2� Eq. 5.26 

    Nous avons remarqué qu’il y a un déphasage de � 2⁄  entre le courant de court-circuit de la phase F et sa 
FEM, c'est-à-dire que le couple moyen dû au courant de court-circuit est nul tandis que la valeur 
instantanée varie dans le temps, dont l’expression s’écrit comme ci-dessous : 

�¨¨�>� � A%�>�n%�>�Ω � � Φ��Y�2�e cos �2ù> � �6� Eq. 5.27 

    L’amplitude du couple produit par le courant de court-circuit peut donc être déterminée par le flux à 
vide et l’inductance propre d’une phase. Comme nous avons vu dans la partie 4.5 sur la comparaison entre 
les MCF 12/10 redondante avec simple et double couches, nous avons aussi l’intérêt d’augmenter 
l’inductance propre, dont l’objectif est de diminuer le couple dû au courant de court-circuit. C’est la raison 
pour laquelle nous avons choisi la MCF 12/10 hexa-phasée avec simple couche pour nos études de défauts. 
Sachant que l’augmentation de l’inductance propre va diminuer le facteur de puissance, le compromis 
entre le facteur de puissance, les diminutions du courant de court-circuit et du couple résistant produit par 
ce courant de court-circuit doit donc être pris en compte. Ceci dépend de différentes applications que nous 
n’allons pas détailler dans ce mémoire. 

    Similaire aux défauts tels que des phases ouvertes dans les parties précédentes, lorsqu’une phase est en 
court-circuit, elle ne peut plus produire un couple utile. Par contre, la différence de la présence d’un 
courant de court-circuit est qu’il y aura un couple résistant dû à ce courant de court-circuit, dont la 
variation en régime permanent est quasiment sinusoïdale mais avec une valeur moyenne non nulle. Par 
conséquent, afin de compenser l’influence du courant de court-circuit, nous aurons donc deux composantes 
à compenser. La première partie consiste à compenser la chute du couple utile due à la perte de la phase F, 
tandis que la deuxième partie consiste à compenser le couple résistant instantané dû au courant de court-
circuit. Si nous faisons comme dans les parties précédentes en augmentant 2 fois le courant de la phase C, 
nous pouvons compenser uniquement la chute de couple utile due à la perte de la phase F. Pourtant, ce 
couple résistant dont la valeur moyenne non nulle et la variation sinusoïdale vont augmenter le niveau de 
l’ondulation de couple.  

    Dans la suite, nous allons présenter deux méthodes de correction. La première est de compenser 
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seulement la chute de couple due à la présence de court-circuit dans la phase F. Pour simplifier, nous la 
nommons correction I. La deuxième est de compenser à la fois la chute du couple moyen et de l’ondulation 
de couple due à la présence de court-circuit, nous la nommons correction II . 

  

(a) courants IC et IF (b) vitesse 

  

(c) couple total (d) couples dus aux phases saines et aux phases en 
court-circuit 

Figure 5.17  Caractéristiques de la MCF hexa-phasée avant et après le court-circuit de la phase F. La 

correction I est appliquée. 

    Les résultats de simulation sont montrés sur la figure 5.17. Après la présence de court-circuit dans la 
phase F, il y a une chute du couple moyen et de la vitesse [voir (b) et (c)]. Concernant le courant iF, sa 
valeur devient opposée à la valeur initiale [voir (a)]. En raison de ceci, un couple ondulé, dont la valeur 
moyenne est négative, est apparu après le court-circuit. Après la correction I mentionnée précédemment, 
nous avons obtenu un couple total, dont la valeur moyenne est légèrement inférieure à celle sans court-
circuit. Car la valeur moyenne du couple résistant produit par le courant de court-circuit n’est pas nulle. 
Ceci est dû principalement aux résistances et inductances mutuelles. Nous avons aussi remarqué que 
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l’ondulation de couple est considérablement diminuée après la correction. Pourtant, par rapport à 
l’ondulation de couple avant le court-circuit, le niveau d’ondulation de couple après la correction reste 
encore assez élevée. C’est parce que nous n’avons pas encore compensé le couple résistant ondulé dû au 
courant de court-circuit de la phase F. L’amplitude de ce couple résistant est approximativement égale à Φ��Y� �2�e�⁄ , tandis que sa fréquence est quasiment deux fois plus élevée que la fréquence électrique de la 
MCF hexa-phasée. 

    Pour compenser le couple résistant ondulé dû au courant de court-circuit, nous allons utiliser la 
correction II , dont le principe est décrit comme le suivant. En plus d’augmenter deux fois le courant dans 
la phase C, nous allons injecter encore une autre composante, dont la valeur est identique au courant de 
court-circuit dans la phase F. L’objectif de cette méthode est d’obtenir la relation suivante : 

A%�>�n%�>�Ω � ΔA¨�>�n¨�>�Ω � 0 Eq. 5.28 

Où ΔA¨�>� est la composante du courant de la phase C [A¨�>�]. Sachant que n%�>� � �n¨�>�, nous avons 

déduit que la composante de courant à ajouter ΔA¨�>� est identique au courant de court-circuit dans la 
phase F. Avec l’eq. 5.28, nous pouvons donc compenser le couple instantané produit par le courant de 
court-circuit. 

    En augmentant deux fois le courant dans la phase C et en injectant aussi une composante de courant 
mentionnée précédemment, nous avons obtenu les caractéristiques de la machine avant et après la présence 
de court-circuit dans la phase F. Les résultats de simulation sont montrés sur la figure 5.18. Nous avons 
remarqué qu’après la correction II , le couple total de la machine est quasiment identique à celui sans la 
présence de court-circuit. Par rapport à la figure 5.17 (a), l’amplitude du courant dans la phase C en 

ajoutant la composante ΔA¨�>� est légèrement plus élevée (de 12 A à 14,4 A). Pourtant, l’amplitude de ce 

courant reste encore beaucoup plus faible que la somme de l’amplitude de courant de la phase C (2���Y �12 A) et l’amplitude de la composante ΔA¨�>� (Φ��Y �e⁄ � 8,02 A). Ceci est principalement dû à l’angle 

de déphasage entre le courant de la phase C et la composante ΔA¨�>�. Ainsi, les pertes Joule ne vont pas 

beaucoup augmenter après l’injection d’une composante ΔA¨�>� dans le courant de la phase C.  

    Nous pouvons conclure que la méthode d’injecter une composante de courant identique au courant de 
court-circuit est considérablement efficace. Pourtant, le problème de cette méthode est la surintensité dans 
la phase C. Comme dans les parties précédentes sur les défauts des phases ouvertes, cette surintensité 
signifie une forte augmentation des pertes Joule et une surchauffe de la phase C. Pour quantifier 
l’augmentation des pertes Joule, nous avons l’expression suivante : 

|}~
}�jÔ � 6R��ÍÍ� � 57 W                                                         jÔ � 5R��ÍÍ� � RD�%/√2K� � 64,5 W                           jÔ � 8R��ÍÍ� � RD�%/√2K� � 93 W                              jÔ � 4R��ÍÍ� � RD�%/√2K� � RD0u/√2K² � 110 W 

   7 
Mode sain 

Eq. 5.29 
CC sans correction 

CC avec correction I 

CC avec correction II 
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    D’après l’eq. 5.29, nous avons observé qu’en cas de court-circuit sans correction, les pertes Joule 
augmentent 13% par rapport à celles en mode sain. Par contre, après la correction I, les pertes Joule sont 
fortement augmentées par rapport à la machine en court-circuit sans correction. En revanche, les pertes 
Joule après les corrections I et II  sont relativement proches, seule 18% de différence est observée. Si après 
la correction II , la limite de température de la machine n’est pas dépassée, il est donc fortement conseillé 
d’appliquer cette méthode, car elle est très efficace sur la diminution de l’ondulation de couple en présence 
de court-circuit. Il faut noter que l’efficacité de cette méthode est fondée sur la bonne connaissance du 
courant de court-circuit, alors qu’en pratique, nous ne pouvons pas utiliser la sonde de courant pour 
mesurer le courant de court-circuit. Ainsi, en cas d’une phase en court-circuit, l’eq. 5.25 ou l’eq. 5.26 peut 
être appliquée comme la consigne de courant. Afin que toutes les consignes de courant soient 
indépendantes, il est donc aussi conseillé d’utiliser le convertisseur illustré sur la figure 5.2. 

  

(a) courants IC et IF (b) vitesse 

  

(c) ) couple total (d) couples dus aux phases saines et en court-circuit 

Figure 5.18  Caractéristiques de la MCF hexa-phasée avant et après le court-circuit de la phase F. La 

correction II est appliquée. 
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    La vérification numérique est également effectuée, dont le processus concret est le suivant. Les 
informations des courants sains et de court-circuit sont obtenus par les simulations sous MATLAB-
Simulink, qui serviront dans le modèle EF 2D à calculer les couples en mode sain, en cas de court-circuit 
sans correction et avec correction. Dans cette partie, seule la correction II  est appliquée. Les résultats 
numériques sont illustrés dans la figure 5.19. En présence de court-circuit dans la phase F, une forte chute 
de couple et une forte croissance de l’ondulation de couple ont apparu. Par contre, après la correction II , le 
couple instantané en fonction de la position du rotor est similaire à celui en mode sain aux niveaux du 
couple moyen ainsi que de l’ondulation de couple. Par rapport aux résultats illustrés sur la figure 5.18 (c), 
la différence est principalement due au fait que nous avons négligé le couple de détente dans la simulation 
analytique. Sinon, nous pouvons conclure que les résultats numériques sont en accord avec ceux 
analytiques.  

 

Figure 5.19  Couples instantanés de la MCF 12/10 hexa-phasée en cas normal, de court-circuit sans 

correction et avec correction. Ici, une phase en court-circuit, la correction II est appliquée. 

 

Figure 5.20 Amplitude du courant de court-circuit en fonction de la vitesse en cas d’une phase en court-

circuit. 

    Comme nous l’avons étudié précédemment, il est important de prévoir le courant de court-circuit 
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maximal afin d’éviter l’effet destructif dû à la présence de court-circuit. Pour ce faire, nous fixons les 
valeurs des courants sains, en cas d’une phase en court-circuit, nous pouvons donc aisément obtenir 
l’amplitude du courant de court-circuit en fonction de la vitesse. Le résultat est montré sur la figure 5.20. 
Nous pouvons constater que l’amplitude du courant de court-circuit de la MCF 12/10 hexa-phasée est 
environ 8A. Ceci est quasiment identique à celui de la MCF 12/10 redondante avec simple couche, dont le 
résultat est illustré sur la figure 4.58 (b). 

5.3.2 Deux phases en court-circuit 

5.3.2.1 Deux phases adjacentes (E et F) en court-circuit 

    Dans cette partie, nous allons étudier trois cas en présence de court-circuit dans deux phases de la MCF 
12/10 hexa-phasée, soit les deux phases adjacentes en court-circuit, les deux phases non-adjacente et non-
opposées en court-circuit et les deux phases opposées en court-circuit. Dans cette partie, nous étudierons 
tout d’abord deux phases adjacentes en court-circuit, dont le diagramme vectoriel du courant est montré 
dans la figure 5.21. Comme nous l’avions étudié dans la partie précédente sur une phase en court-circuit, 
ici nous considérons que toutes les spires d’une même phase sont en court-circuit. Après la présence de 
court-circuit, les deux phases seront immédiatement ouvertes afin que les courants de court-circuit ne 
détruisent pas les transistors de l’onduleur. Dans cette partie, les court-circuits entre les phases ne sont pas 
pris en compte, car avec la structure de double couche, le contact physique entre les phases est minimisé. 

 

 

Figure 5.21  Diagramme vectoriel du courant en cas de deux phases (E et F) en court-circuit 

 

    Après la présence de court-circuit dans deux phases adjacentes, les expressions des courants et des 
tensions sous formes matricielles deviennent comme l’eq. 5.30. 
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» cos ��� � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�cos ��� � 2� 3⁄ � � 2⁄ � ö�cos ��� � � 2⁄ � ö�00

 
½¾¾
¾¾
¿
 Eq. 5.30 

Où A� et A% sont les courants de court-circuit à déterminer. Lors d’un court-circuit, la tension de la phase en 
court-circuit s’annule. Nous pouvons donc aussi obtenir les relations entre les courants de court-circuit, les 
courants sains ainsi que les FEM à vide par l’expression suivante : 

�n� � ReA� � �e �A��> � £e �A��>  � £e �A%�> � C� � 0
n% � ReA% � �e �A%�> � £e �A¤�>  � £e �A��> � C% � 07  avec |~

�n� � �Ω dΦe����n% � �Ω dΦe%���
7  Eq. 5.31 

Pour résoudre l’eq. 5.31, nous pouvons tout d’abord la mettre sous la forme matricielle, dont l’expression 
s’écrit comme suit : 

ó�n� � £e �A��>�n% � £e �A¤�> ôêëëëëìëëëëí	��
� �Re 00 Re�êëëìëëí	Ë�

�A�A%�2	à�
� ��e £e£e �e �êëëìëëí	¶�

���A�A%���>êëìëí��	à���W
 Eq. 5.32 

En connaissant les expressions des FEM des phases E et F ainsi que des courants des phases A et D, nous 
pouvons développer l’expression [E] comme ci-dessous : 

	ø� � �ø�cos �ù> �  1�ø%cos �ù> �  2��  

Eq. 5.33 Avec �ø� � ��ø��Y� � �ù£e���Y�� � 2ø��Yù£e���Ycos ��/6�  ø% � ��ø��Y� � �ù£e���Y�� � 2ø��Yù£e���Y cos�5� 6⁄ �7
 

et �  1 � � acos ��3�l��É.à4"5��d�4"5���3��É.à4"5� �    
 2 � � � acos ��6�l��É.à4"5��d�4"5���6��É.à4"5� �7

 

    D’après l’eq. 5.33, sachant que l’inductance mutuelle entre les phases (£e) est positive, le courant de la 
phase D s’oppose au flux de la phase E (effet défluxage) tandis que le courant de la phase A va augmenter 

le flux de la phase F (ø� � ø%). Par voie de conséquence, le courant de court-circuit de la phase F pourrait 
être plus élevé que celui de la phase E. Pour valider ceci, les amplitudes des deux courants de court-circuit A� et A% en fonction de la vitesse mécanique sont calculées analytiquement (voir l’eq. 5.40) et montrées sur 
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la figure 5.22. Nous avons remarqué que le courant de la phase F est plus élevé que celui de la phase E 
conformé à ce qui est déclaré précédemment. De plus, par rapport à ce que nous avons vu sur la figure 

5.20, le courant IF a augmenté légèrement en raison de l’inductance mutuelle £e. Ceci est important pour 
designer dans la suite la stratégie de commande, dont l’objectif est de compenser les perturbations dues 
aux courants de court-circuit car les composantes des courants à injecter dans les courants normaux seront 
différentes aux niveaux d’amplitudes et de phases. 

 

Figure 5.22  Courants de court-circuit en fonction de la vitesse du rotor en cas de deux phases en court-

circuit. 

    En multipliant les deux membres de l’eq. 5.32 par 	��du, nous pouvons obtenir l’équation suivante : 

��	����> � 	��du	R�	�� � 	��du	ø� 
Eq. 5.34 

Où 	��du	R� est diagonalisable et elle peut être décomposée comme suit : 

	��du	R� � 	j�	k�	j�duavec 	k� � �Eu 00 E�� 
Eq. 5.35 

Supposons que 	j�du	�� � 	�u�, l’eq. 5.34 devient comme suit : 

��	�u���> � 	k�	�u� � 	j�du	��du	ø� 
Eq. 5.36 

Afin d’obtenir les expressions des courants de court-circuit, nous pouvons donc maintenant résoudre l’Eq. 
5.36, dont la solution homogène peut s’écrire comme ci-dessous : 

	�u�` � �©und7ÖW©�nd7�W� 
Eq. 5.37 

Où ©u et ©� peuvent être obtenus par les conditions initiales des courants des phases E et F. En mettant les 
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courants et les FEM sous la forme complexe, nous pouvons obtenir la solution particulière, dont 
l’expression s’écrit comme suit : 

 

&�u'N � ¹º
º» 1Çù � Eu 0

0 1Çù � E�½¾
¾¿ 	j�du	��du�ø� avec �ø� � �ø�n¢8Öø%n¢8�� 

Eq. 5.38 

 

Nous pouvons donc finalement obtenir la solution particulière de l’eq. 5.36 comme ci-dessous : 

 

	�u�N � ¹º
º» 1Çù � Eu 0

0 1Çù � E�½¾
¾¿ 	j�du	��du �ø�cos �ù> �  u�ø%cos �ù> �  ��� 

Eq. 5.39 

 

Sachant que 	�� � 	j�	�u�, l’expression du courant de court-circuit peut s’écrire comme suit : 

 

	��>�� � 	j� �©und7ÖW©�nd7�W� � 	j� ¹º
º» 1Çù � Eu 0

0 1Çù � E�½¾
¾¿ 	j�du	��du �ø�cos �ù> �  u�ø%cos �ù> �  ��� 

Eq. 5.40 

 

    En utilisant le modèle de défauts développé sous MATLAB-Simulink, nous avons calculé les courants 
(normaux et en court-circuit), la vitesse ainsi que le couple avant et après la présence des court-circuits 
dans les phases C et F. Les résultats de la simulation sont montrés sur la figure 5.23. Nous avons remarqué 
qu’à l’instant de la présence du court-circuit, une très forte chute du couple apparaît, dont la valeur 
minimale tombe même en-dessous de zéro. Ceci amène aussi une décroissance de la vitesse.  

    Afin de compenser la chute du couple moyen et l’augmentation de l’ondulation de couple, nous pouvons 
appliquer la méthode utilisée précédemment lorsqu’une phase est en court-circuit. Après avoir appliqué la 
correction II , nous avons remarqué que, en négligeant le couple de détente, le couple instantané peut être 
maintenu et il ne sera quasiment pas influencé par la présence de court-circuit. 
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(a) courants IC et IF (b) vitesse 

  

(c) couple total (d) couples dus aux phases saines et aux phases en 
court-circuit 

Figure 5.23  Caractéristiques de la MCF hexa-phasée avant et après les court-circuits des deux phases 

adjacentes. Ici, la compensation II est appliquée. 

 

    Les courants obtenus par le modèle de défauts sont aussi utilisés dans le modèle numérique pour 
calculer numériquement le couple avant et après la présence des court-circuits dans les phases E et F. Les 
résultats numériques sont montrés sur la figure 5.24. Après la correction II , une forte amélioration du 
couple moyen ainsi que de l’ondulation de couple est observée. La valeur moyenne de couple après la 
correction II  est légèrement inférieure à celle de couple en mode sain, ce qui est principalement dû à la 
saturation magnétique dans le modèle EF 2D. 
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Figure 5.24  Couples instantanés de la MCF 12/10 hexa-phasée en cas normal, en court-circuit sans 

correction et en court-circuit avec correction II. Ici, deux phases sont en court-circuit. 

 

    Comme dans la partie précédente, il est important d’évaluer l’augmentation des pertes Joule après la 
présence de court-circuit ainsi qu’après l’application de la correction II . Pour le cas de deux phases en 
court-circuit, nous avons les expressions des pertes Joule comme indiquées dans l’eq. 5.41. En cas de 
court-circuit, si nous ne prenons pas de mesure pour compenser l’influence de court-circuit, les pertes 
Joule augmentent légèrement par rapport à celles avec une phase en court-circuit (de 64,5 W pour une 
phase en court-circuit à 69 W pour deux phases en court-circuit). Ceci est principalement dû au défluxage 
de la phase D sur la phase E (de IE = 6 A en cas normal à IE = 7 A en cas de court-circuit). Par contre, après 
l’application de la correction II , une très forte augmentation des pertes Joule est observée, dont la valeur 
est quasiment trois fois plus élevée que celle en cas normal. Nous devons donc faire très attention lorsque 
nous appliquons la correction II  en cas de deux phases adjacentes en court-circuit : les températures des 
bobines peuvent dépasser la limite acceptable et les isolants pourraient être endommagés.  

 

|}~
}� jÔ � 6R��ÍÍ� � 57 W                                                                                   

jÔ � 4R��ÍÍ� � R � ��
√2�� � R � �%

√2�� � 69 W                                            
jÔ � 2R��ÍÍ� � R � ��

√2�� � R � �%
√2�� � R � �¦

√2�� � R � �̈
√2�� � 157 W

7 
Mode sain 

Eq. 5.41 
CC sans correction 

CC avec correction 

II  

 

     Au niveau de l’onduleur, il n’est pas plus exigent que celui pour une phase en court-circuit, car le 
courant maximal ici est quasiment identique à celui en cas d’une phase en court-circuit. Nous n’allons 
donc pas le détailler ici. 
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5.3.2.2 Deux phases non-adjacentes et non-opposées (D et F) en court-circuit 

 

Figure 5.25  Diagramme vectoriel du courant en cas de deux phases (D et F) en court-circuit. 

    Dans un premier temps, nous pouvons prendre les phases D et F en court-circuit comme exemple (figure 
5.25). Le modèle électrique s’écrit comme suit : 

�n� � ReA� � �e �A��> � £e �A¨�>  � £e �A��> � C� � 0
n% � ReA% � �e �A%�> � £e �A¤�>  � £e �A��> � C% � 0 7  avec |~

�n� � �Ω dΦe����n% � �Ω dΦe%���
7  Eq. 5.42 

Sachant qu’il n’y a quasiment pas de couplage magnétique direct entre la phase D et la phase F, nous 
pouvons donc résoudre les deux équations indépendamment, par la méthode similaire à celle dans la partie 
sur une phase en court-circuit. Après la résolution analytique, les expressions finales des courants de court-
circuit en régime permanent s’écrivent comme suit : 

|}~
}�A��>� � � ù0u�Re� � ��eù�� cos �ù> � 5�6 �   �  u�

A%�>� � � ù0�Re� � ��eù�� cos �ù> � �6 �   �  u�   7   Eq. 5.43 

    Comme nous l’avons étudié précédemment, si nous voulons maintenir le couple électromgnétique et la 
vitesse de la machine inchangés, nous devons augmenter les courants dans les phases A et C. Puisque le 
courant de la phase A va augmenter le flux dans la phase F tandis que le courant de la phase C va 
contribuer à la diminution du flux de la phase D, nous allons donc observer un courant de la phase F plus 
élevé que celui de la phase D. La vérification est donnée sur la figure 5.26, après l’augmentation du 
courant dans les phases D et F, nous avons remarqué que la croissance du courant de court-circuit dans la 
phase F est plus forte que celle de la phase D [figure 5.26 (a)]. En raison de cette différence entre les 
courants de court-circuit dans les phases D et F, les courants normaux dans les phases A et C eux aussi 
seront légèrement différents [figure 5.26 (b)]. Cette différence dépend de la valeur de l’inductance 
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mutuelle, plus l’inductance mutuelle est élevée, plus cette différence est grande et vice-versa. Le couple et 
la vitesse avant et après la correction en cas de court-circuit de deux phases non-opposées et non-
adjacentes sont similaires aux résultats montrés sur la figure 5.23 (b) et (c). Les pertes Joule dues à la 
présence de court-circuit et la correction sont similaires à l’eq. 5.43. 

  

(a) courants de court-circuit (b) courants opposées aux courants de court-circuit 

Figure 5.26  Courants en cas de court-circuit et après la correction II. 

5.3.2.3 Deux phases opposées (C et F) en court-circuit 

    Parmi les défauts sur deux phases en court-circuit, le pire des cas est lorsque deux phases opposées se 
mettent en court-circuit [figure 5.27 (a)]. Comme nous avons vu pour deux phases opposées ouvertes, pour 
compenser la chute du couple moyen et l’augmentation de l’ondulation de couple, nous devons non 
seulement augmenter deux fois les amplitudes des courants dans les phases saines mais aussi faire varier 
les phases de certains courants normaux.  

    Pour simplifier, nous allons négliger les inductances mutuelles et les résistances, nous pouvons constater 
qu’en cas de deux phases opposées en court-circuit, le couple résistant dû aux courants de court-circuit est 
deux fois plus élevé que celui d’une phase en court-circuit, dont la valeur instantanée en fonction du temps 
s’écrit comme suit : 

�¨¨�>� � A%�>�n%�>�Ω � A¨�>�n¨�>�Ω � � Φ��Y��e cos �2ù> � �6� Eq. 5.44 

    Comme nous avons vu dans la partie 5.2.2.3 sur deux phases opposées ouvertes, nous allons augmenter 
deux fois les amplitudes de tous les courants. Ensuite, nous déplaçons les courants des phases A et E vers 

la phase F en injectant la différence [A∆�>�] de courant de court-circuit entre A¨�>�et A%�>� dans ces deux 
courants [figure 5.27 (b)]. 
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Figure 5.27  Diagramme vectoriel du courant en cas de deux phases (C et F) en court-circuit. 

    Puisque nous avons négligé les inductances mutuelles et les résistances, nous pouvons donc obtenir la 
différence des courants de court-circuit comme suit : 

A∆�>� � � 2Φ��Y�e cos �ù> � �3� � �∆ cos  �ù> � �3� Eq. 5.45 

    Le couple produit par cette composante dans les phases A et E s’écrit comme ci-dessous : 

�∆�>� � A∆�>�n¤�>�Ω � A∆�>�n��>�Ω� �∆ cos  �ù> � �3� �ø��Y cos �ù> � �2� � ø��Y cos �ù> � �2 � 8�6 ��
� Φ��Y��e cos �2ù> � �6� 

Eq. 5.46 

  

(a) couple total (b) vitesse 

Figure 5.28  Caractéristiques de la MCF hexa-phasée avant et après le court-circuit de deux phases 

adjacentes. Ici, la compensation II est appliquée. 
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  En comparant les résultats obtenus par l’eq. 5.44 et l’eq. 5.46, nous pouvons constater que le couple 
résistant dû aux courants de court-circuit peut être compensé complètement. Pour vérifier ceci, nous avons 
réalisé les simulations à l’aide de MATLAB-Simulink. Les résultats numériques sont illustrés à la figure 
5.28. Nous avons remarqué qu’après la correction II , le couple instantané est quasiment identique à celui 
sans la présence de défauts. 

    Même si la méthode dans cette partie est très efficace du point de vue des compensations du couple 
moyen et de l’ondulation de couple, il faut noter qu’après la correction II , l’augmentation des courants est 
très forte (figure 5.29). Ceci va amener une forte croissance des pertes Joule ainsi qu’une forte évolution 
des températures. Les pertes Joule pour deux phases opposées ouvertes, dont les valeurs avant et après la 
correction II  sont données par l’eq. 5.47. Nous avons remarqué qu’après la correction II , les pertes Joule 
ont augmenté quasiment de 8 fois par rapport au cas normal. Si nous négligeons les pertes fer, 
l’augmentation de la température sera proportionnelle à la croissance des pertes Joule. Ainsi, nous pouvons 
prédire qu’après la correction II , la différence entre la température maximale au point chaud de la machine 
et la température ambiante va aussi augmenter environ 8 fois. Ceci pourrait être destructif pour les isolants 
de la machine, il est donc essentiel de faire un compromis entre la compensation du couple moyen et la 
limitation de la température pour différentes applications. 

 

Figure 5.29  Courants avant et après la correction en cas de deux phases opposées en court-circuit. 

|}~
}�jÔ � 6R��ÍÍ� � 57 W                                                                                                

jÔ � 4R��ÍÍ� � R � �̈
√2�� � R � �%

√2�� � 73 W                                                     
jÔ � 2RD2��ÍÍK² � R � �̈

√2�� � R � �%
√2�� � R � �¤

√2�� � R � ��
√2�� � 492 W

7 
Mode sain 

Eq. 5.47 
CC sans correction 

CC avec correction 
II  

5.3.3 Trois phases en court-circuit 

    Dans la MCF triphasée avec redondance, lorsqu’une phase de l’étoile principale est en court-circuit et si 
la contrainte du niveau de l’ondulation de couple est forte, il est fortement conseillé de court-circuiter 
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toutes les autres phases de l’étoile principale. Ainsi, le défaut est symétrique et le niveau de perturbation 
sur le couple et sur la vitesse peuvent être limité au minimum. Le problème ici est l’échauffement de la 
machine, car les pertes Joule dans ce cas seront les plus élevées. Ainsi, si nous appliquons cette stratégie de 
commande, nous devons nous assurer qu’après cette manipulation, la température maximale au point 
chaud ne dépasse pas la limite maximale acceptable des matériaux isolants. En se basant sur cette théorie, 
nous allons dans la suite étudier un cas de trois phases en court-circuit, parmi elles, il n’y a pas deux 
phases opposées. En tant qu’exemple, nous avons pris les phases B, D et F en court-circuit pour les études 
suivantes. Ceci est similaire à la MCF 12/10 redondante avec simple couche, dont les trois phases 
principales sont en court-circuit. La différence est que, dans la MCF 12/10 redondante avec simple couche, 
la somme des courants appartenant à la même étoile est nulle. Tandis que dans la MCF 12/10 hexa-phasée, 
nous n’avons pas cette contrainte.  

    Sachant que les trois phases B, D et F sont quasiment indépendantes, c'est-à-dire qu’il n’y a pas de 
couplage magnétique entre les trois phases en court-circuit, nous négligeons les inductances mutuelles et 
les résistances, nous pouvons obtenir les expressions en régime permanent des courants de court-circuit de 
ces trois phases: 

|}}
~}
}�A¦�>� � �Φ��Y�e cos �ù> � 2�3 �

A��>� � �Φ��Y�e cos�ù>�             
A%�>� � �Φ��Y�e cos �ù> � 2�3 �

7 Eq. 5.48 

    En connaissant les FEM de ces trois phases, nous pouvons établir l’expression du couple résistant dû 
aux courants de court-circuit: 

�¨¨�>� � A¦�>�n¦�>�Ω � A��>�n��>�Ω � A%�>�n%�>�Ω  

Eq. 5.49        � �� Φ��Y�2�e cos �2ù> � 5�6 � � Φ��Y�2�e cos �2ù> � 9�6 � � Φ��Y�2�e cos �2ù> � �6�9 

           � 0   

    D’après l’eq. 5.49, nous pouvons constater qu’en négligeant les inductances mutuelles et les résistances, 
après le court-circuit des phases B, D et F, le couple dû aux courants de court-circuit est quasiment nul. 
Ainsi, pour compenser l’influence de ces trois courants en court-circuit, théoriquement, nous n’avons 
besoin que d’augmenter deux fois les courants normaux (correction I) comme dans la partie 5.2.3.1. Pour 
vérifier ceci, nous avons effectué des simulations analytiques et numériques, dont les résultats sont illustrés 
à la figure 5.30 et à la figure 5.31. Nous avons remarqué qu’après la correction I, le couple instantané est 
effectivement identique à celui sans défauts. La différence légère entre le couple normal et le couple après 
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la correction I est principalement due aux inductances mutuelles et aux résistances. Celles-ci rendent la 
valeur moyenne du couple résistant non nulle. Ainsi, une chute légère de couple instantané après la 
correction I est observée à la figure 5.30. 

    Nous avons aussi remarqué qu’après le court-circuit et qu’avant la correction I, l’ondulation de couple 
est très forte. Ceci est dû au régime transitoire des courants de court-circuit, dont les ondes ne sont pas 
encore tout à fait sinusoïdales. 

 

  

(a) courants IC et IF (b) vitesse 

  

(c) couple total (d) couples dus aux phases saines et aux phases en 
court-circuit 

Figure 5.30  Caractéristiques de la MCF hexa-phasée avant et après le court-circuit des trois phases. Ici, 

la correction I est appliquée. 
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Figure 5.31  Couples instantanés de la MCF 12/10 hexa-phasée en cas normal, de trois phases en court-

circuit sans correction et avec correction I. Ici, trois phases en court-circuit. 

    Dans la suite, nous allons mener les études sur l’augmentation des pertes Joule après la correction I. Les 
expressions des pertes Joule pour différentes situations sont données ci-dessous : 

|}~
}� jÔ � 6R��ÍÍ� � 57 W                                                                                 

jÔ � 3R��ÍÍ� � R � �¦
√2�� � R � ��

√2�� � R � �%
√2�� � 79,5 W                 

jÔ � 3RD2��ÍÍK² � R � �¦
√2�� � R � ��

√2�� � R � �%
√2�� � 165 W          

Mode sain 

Eq. 5.50 
CC sans correction 

CC avec correction II  

    Nous remarquons qu’après la correction I, les pertes Joule ont augmenté quasiment de 3 fois par rapport 
au cas normal.  

    En comparaison avec le cas d’une phase en court-circuit et après la correction II , le cas des trois phases 
en court-circuit a des pertes Joule 50% plus élevées. Au niveau thermique, cette augmentation des pertes 
Joule peut causer quasiment 50% d’augmentation de la température. Ainsi, pour des applications critiques 
où la température ambiante est élevée, cette augmentation peut être destructive pour les isolants ou les 
aimants permanents. Par contre, pour des applications dont la marge de température est assez large, nous 
pouvons appliquer la méthode mentionnée au début de cette partie, c'est-à-dire lorsqu’une phase (F) de la 
machine hexa-phasée est en court-circuit, nous court-circuitons les deux autres phases (B et D), de manière 
à ce que la machine soit la plus équilibrée possible. Du point de vue mécanique, ceci est avantageux, car si 
nous appliquons la correction II  pour une phase en court-circuit comme dans la partie 5.3.1, nous aurons 
un courant dans la phase C quasiment 2 fois plus élevé que les autres courants. Ce déséquilibre de courant 
va provoquer un déséquilibre de la force normale. 

    Pour la MCF hexa-phasée en présence de court-circuit, il est possible de trouver un compromis entre les 
performances mécaniques et thermiques. De toute manière, ceci est relativement souple, nous pouvons 
appliquer différentes méthodes de correction pour les différentes applications.  
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5.4 Conclusion 

    Dans ce chapitre, nous nous sommes consacrés aux études des défauts d’une machine à commutation de 
flux (MCF) hexa-phasée avec simple couche. Un convertisseur de type pont complet est utilisé pour 
alimenter les six phases. L’avantage de ce type de convertisseur est que nous pouvons contrôler 
indépendamment chaque phase. Ceci nous permet d’avoir plus de degrés de liberté pour réagir en présence 
de défauts. Certes cet onduleur est coûteux, mais son étude nous offre toutes les possibilités de la 
reconfiguration de l’alimentation pour palier aux nombreux défauts. 

    La première partie est consacrée aux défauts se traduisant par l’ouverture des phases, le nombre de 
phases ouvertes varie d’un jusqu’à trois. En cas des ouvertures des phases, trois différents cas sont étudiés : 
deux phases adjacentes, deux phases opposées et deux phases non-adjacentes et non-opposées sont 
ouvertes. Pour différents types d’ouvertures de phases, nous avons proposé différentes méthodes de 
correction telles qu’augmenter les courants normaux ou déplacer les courants normaux vers les phases 
ouvertes. Les résultats de simulations à l’aide de MATLAB-Simulink ont montré la bonne efficacité de ces 
méthodes de correction proposées. Des modèles de défauts basés sur la méthode des EF 2D sont aussi mis 
en œuvre. Les résultats numériques ont vérifié la validité des résultats analytiques obtenus par les 
simulations. 

    Des études sur les variations des pertes Joule après les corrections sont aussi réalisées, dont les résultats 
ont montré qu’après les corrections, de fortes augmentations des pertes Joule sont souvent observées. Pour 
les défauts des ouvertures des phases, il est très important de faire un compromis entre l’augmentation de 
couple moyen, la diminution de l’ondulation de couple et la limitation de la température. Ceci dépend des 
différentes exigences des applications.  

    La deuxième partie est consacrée aux études en présence de court-circuit des phases de la MCF hexa-
phasée. Comme les études sur les ouvertures des phases, dans cette partie, le nombre de phases en court-
circuit varie d’un à trois. Contrairement aux défauts des ouvertures des phases, en cas de la présence de 
court-circuit, nous devons à la fois compenser la chute du couple moyen due à la perte des phases et 
l’augmentation de l’ondulation de couple due au couple résistant produit par les courants de court-circuit. 
Nous avons remarqué que la sévérité de la présence de court-circuit est plus élevée que celle des 
ouvertures des phases. Afin de minimiser l’influence de la présence de court-circuit sur le couple moyen et 
sur l’ondulation de couple, en plus de la méthode proposée pour les ouvertures des phases, nous avons 
injecté des composantes de courant dans les phases saines, dont les valeurs instantanées sont égales à celles 
des courants de court-circuit. Ces courants injectés ont été prédits analytiquement et vérifiés par des 
simulations. 

    En cas de court-circuit, après la correction, une forte augmentation des pertes Joule est observée. Par 
rapport aux cas des phases ouvertes, cette augmentation est plus élevée. Ceci est dû au fait que 
l’augmentation des pertes Joule due à la fois à l’augmentation des courants normaux ainsi que des courants 
de court-circuit. Parmi les cas de court-circuit, le plus sévère est le court-circuit de deux phases opposées. 
Pour compenser ce court-circuit, les pertes Joule ont augmenté quasiment de 8 fois par rapport au cas 
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normal.  

    Par rapport à la MCF 12/10 triphasée avec redondance, la fiabilité de la MCF 12/10 hexa-phasée est plus 
élevée. En effet, pour la MCF 12/10 triphasée avec redondance, en cas de deux phases opposées ouvertes 
ou en court-circuit, elle ne peut plus fonctionner normalement. Tandis que pour la MCF 12/10 hexa-
phasée, il est possible d’utiliser les autres phases saines pour compenser les défauts dus à ces deux phases 
en court-circuit. De plus, en cas normal, pour produire le même couple moyen, la MCF hexa-phasée aura 
moins de pertes Joule, dont la valeur est quasiment égale à la moitié de celle de la MCF 12/10 triphasée 
avec redondance.  
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Chapitre 6.                                                                            

Conclusion générale et perspectives 

Conclusion générale. Dans ce mémoire sont présentés des travaux portant sur les modélisations 
électromagnétiques et thermiques sur cycle de fonctionnement ainsi que des études du fonctionnement en 
mode dégradé des machines électriques à rotor passif pour des applications critiques : haute température 
ambiante, environnement extrême (humide, sale, etc.).  

    Une analyse de la littérature sur les particularités et les difficultés des machines électriques utilisées pour 
des applications critiques est mise en œuvre. Des comparaisons entre ces machines en termes de 
caractéristiques électromagnétiques, thermiques et mécaniques ainsi que du point de vue de la fiabilité sont 
réalisées dans le deuxième chapitre. Compte tenu des exigences et des contraintes de notre application 
[Variable Stator Vane (VSV)], nous avons choisi la machine à réluctance variable (MRV) et la machine à 
commutation de flux (MCF) pour les études visées dans ce mémoire en raison de leurs structures simples 
et de leurs hautes densités volumiques du couple. De part la double saillance des deux structures, une 
attention toute particulière a donc été accordée aux calculs de la conductivité thermique équivalente 
(radiale et axiale) dans les encoches statoriques et du coefficient de convection dans l’entrefer pour des 
modélisations thermiques transitoires sur cycle de fonctionnement. Pour finir, nous avons passé en revue 
les différents types de défauts dans les machines électriques et les différentes méthodes (la structure multi-
moteur, la structure redondante ou la structure polyphasée) pour renforcer leur fiabilité en cas de défauts. 

    Une étude des Machines à Réluctance Variable (MRV) triphasées et de leurs développements est mise 
en œuvre dans le troisième chapitre. Une comparaison basée sur la méthode EF 2D est tout d’abord 
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réalisée entre deux MRV (inductances propres et mutuelles, couple moyen et ondulation de couple). La 
première MRV, avec une distribution classique du bobinage et la seconde MRV, non-conventionnelle, 
avec une distribution du bobinage suivant la séquence A+A-_B+B-_C+C-_A+A-_B+B-_C+C (+ : 
conducteur entrant, - : conducteur sortant). Ce faisant, nous avons observé une augmentation importante 
des inductances mutuelles dans la MRVNC, qui représentent la moitié des inductances propres. En 
revanche, dans la MRVC, les inductances mutuelles sont négligeables devant les inductances propres. Si 
nous adaptons le mode (courants créneaux ou sinusoïdaux) d’excitation des trois phases, ces inductances 
mutuelles apportent une contribution importante dans la production du couple moyen. Concernant 
l’alimentation avec des courants créneaux, à faible densité de courant, l’augmentation de l’angle de 
conduction (de 120° à 180°) de la MRVC augmente son couple moyen tandis qu’à haute densité de 
courant, le couple moyen diminue à cause de la saturation magnétique. Par contre, pour la MRVNC, le 
couple moyen augmente avec la croissance de l’angle de conduction sur toute la plage des densités de 
courant, elle a aussi une caractéristique moins sensible à la saturation magnétique. Pour l’alimentation avec 
des courants sinusoïdaux, sur toute la plage de la densité de courant, la MRVNC peut produire toujours 
plus de couple moyen mais avec un niveau d’ondulation de couple plus élevé, particulièrement pour des 
faibles densités de courant.  

    Pour minimiser l’ondulation de couple de la MRVNC, nous avons adopté une modification géométrique 
en insérant une zone entaillée triangulaire dans chaque pôle du rotor. Grâce à ce changement, les dérivés 
des inductances (propres et mutuelles) ne chutent plus simultanément vers zéro, et les ondulations de 
couple peuvent être diminuées quasiment dans un rapport cinq. En plus de meilleures performances 
électromagnétiques, la MRVNC s’adapte aussi mieux aux applications à haute température ambiante. En 
effet, les résultats numériques obtenus par les modèles des pertes instantanées (pertes Joule et pertes fer) 
sur cycle montrent que, pour un même cycle de fonctionnement, les pertes fer (statoriques et rotoriques) et 
les pertes Joule pour la MRVNC sont plus faibles que celles de la MRVC. Sachant que les pertes fer et 
Joule sont les sources de chaleur principales dans une machine électrique, nous avons donc modéliser 
analytiquement (réseau de résistances thermiques) et numériquement (EF 2D), les évolutions du champ des 
températures sur cycle de fonctionnement. En raison de ses plus faibles pertes, l’augmentation de la 
température de la MRVNC est plus faible que celle de la MRVC. Les tests expérimentaux ont été réalisés 
afin de valider les modèles analytiques et numériques, et un bon accord est observé entre les résultats 
expérimentaux et calculés. Cependant, par rapport à l’exigence du cahier des charges de l’application 
VSV, l’évolution de la température au point chaud de la MRVNC sur un cycle est encore trop élevée.  

    Pour des raisons de fiabilité, la redondance doit être prise en compte, c'est-à-dire que nous ne pouvons 
utiliser qu’une moitié de la machine en mode sain, ce qui va encore dégrader les performances thermiques 
de la MRV. Ainsi, malgré les bonnes performances électromagnétiques de la MRVNC, elle ne peut 
malheureusement pas répondre au cahier des charges de l’application VSV et donc n’a pas fait l’objet 
d’une étude approfondie dans ce mémoire.  

    La machine à commutation de flux (MCF) triphasée 12/10 a un couple volumique relativement élevé par 
rapport à celui des MRV. Ceci signifie que, pour avoir un même couple moyen, la MCF a moins de pertes 
Joule et donc théoriquement moins d’augmentation des températures (si nous considérons que les pertes 
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fer et mécaniques sont identiques pour les machines concernées). Ainsi, dans le quatrième chapitre, avant 
d’aborder les problèmes de défauts, nous avons tout d’abord effectué les mêmes études que celles pour les 

MRV sur les pertes fer et Joule ainsi que les évolutions des températures sur cycle de la MCF 12/10 (2 ã 3 
phases) avec redondance pour s’assurer qu’elle puisse répondre au cahier des charges de VSV. Les 
résultats analytiques et numériques ont montré que la température maximale sur cycle de fonctionnement 
est en dessous de la température maximale admissible pour les matériaux isolants. Ces résultats analytiques 
et numériques ont également été validés par des tests expérimentaux. Ainsi, du point de vue thermique, la 
MCF avec redondance peut répondre au cahier des charges de l’application VSV.  

    Afin de mieux comprendre le fonctionnement d’une MCF en mode dégradé, nous avons mis en place, 
sous MATLAB-Simulink, des modèles de défauts d’une MCF 12/10 sans redondance en tenant compte des 
court-circuits partiels d’une phase, de deux phases ainsi que ceux entre phases (deux phases). Pour les 
différents types de court-circuit, à faible vitesse, la variation des pourcentages du nombre de spires en 
court-circuit n’ont pas une influence importante sur les amplitudes du courant de court-circuit. Par contre, 
à haute vitesse, plus le nombre de spires en court-circuit est faible, plus les amplitudes des courants de 
court-circuit sont élevées. Ainsi, le pire des cas est théoriquement une seule spire en court-circuit, où 
l’amplitude du courant de court-circuit est maximale. Quant à la vitesse et au couple électromagnétique, 
sur toute la plage de vitesse, les chutes et les ondulations de la vitesse et du couple augmentent avec la 
croissance du nombre de spires en court-circuit et le même phénomène est observé pour les courants dans 
les spires saines. Par rapport au court-circuit partiel des deux phases, pour le même nombre de spires en 
court-circuit, la chute de la vitesse en cas de court-circuit partiel entre phases (deux phases) est plus faible. 

    Pour augmenter la fiabilité d’une machine, la redondance est appliquée pour obtenir une MCF 12/10 
redondante, elle a trois phases connectées en étoile formant la partie principale et les autres trois phases 
formant une autre étoile redondante. Cette structure est très efficace pour des défauts comme l’ouverture 
des phases, car nous pouvons ouvrir toutes les phases principales et alimenter les phases redondantes et la 
continuité du fonctionnement de la machine est assurée. Pourtant, pour les court-circuits dans des phases, 
comme mentionné précédemment, même avec l’ouverture des phases, les phases en court-circuit 
produisent encore des courants de court-circuit qui perturbent les autres phases saines, particulièrement 
pour les machines avec hautes inductances mutuelles. Ainsi, afin d’analyser l’influence d’un court-circuit 
sur les courants dans les phases saines, sur la vitesse et sur le couple ainsi que sur les évolutions des 
températures, un modèle de défaut sur une phase principale en court-circuit de la MCF 12/10 avec 
redondance est mis en place sous MATLAB-Simulink. Les courants dans les phases saines et celui en 
court-circuit obtenus par les simulations sont utilisés dans un modèle électromagnétique (EF 2D) pour 
calculer les pertes Joule et les pertes fer statoriques et rotoriques. Celles-ci servirent dans des modèles 
thermiques statiques 3D analytiques (réseau de résistances thermiques) et numériques (EF) à calculer les 
évolutions des températures. Les résultats ont montré qu’afin de maintenir le couple et la vitesse constants 
en cas du court-circuit, les pertes Joule et les températures ont été augmentées considérablement tandis que 
les pertes fer restent quasiment inchangées. Ce couplage entre les modèles de défaut et les modèles 
électromagnétiques et thermiques nous permet de calculer l’évolution des températures en cas de défaut.  

    Pour analyser l’influence des paramètres (les inductances propres et mutuelles, l’angle de défluxage et 
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les courants dans les phases saines, etc.) sur les courants de court-circuit, une comparaison entre les MCF 
12/10 redondantes avec double couche et simple couche est mise en œuvre. Les résultats analytiques et 
expérimentaux ont montré qu’avec le même nombre de spires sur une phase, les inductances propres, 
l’inductance Ld et l’inductance Lq de la MCF avec simple couche sont quasiment deux fois plus élevées 
mais avec des inductances mutuelles quasiment deux fois plus faibles que celles de la MCF avec double 
couche. Par conséquent, les couplages magnétiques entre les phases de la MCF avec simple couche sont 
plus faibles, en cas de court-circuit, les phases en défaut influencent peu les phases saines. De plus, le 
courant de court-circuit et le couple résistant produit par les phases en court-circuit sont plus faibles. Afin 
de maintenir le couple total moyen inchangé, l’augmentation des courants dans les phases saines est 
également plus faible. D’autres paramètres tels que les courants dans les phases saines, l’angle de 
défluxage et les inductances mutuelles sur les courants de court-circuit sont aussi étudiées. Nous avons 
trouvé que les courants dans les phases saines influencent très peu les amplitudes des courants de court-
circuit. Quant à l’angle de défluxage, son influence sur les amplitudes des courants de court-circuit dépend 
de l’inductance mutuelle, plus l’inductance mutuelle est élevée, plus cette influence est forte. 

    Dans le cinquième chapitre, en raison de l’avantage de la structure simple couche, nous nous sommes 
donc consacrés aux études des défauts d’une MCF hexa-phasée avec simple couche. Un convertisseur de 
type pont complet hexa-phasé est utilisé pour alimenter la machine. Ceci nous permet de contrôler 
indépendamment chaque phase et d’avoir plus de possibilités de reconfiguration de l’alimentation pour 
palier aux nombreux défauts. Nous avons modélisé deux catégories de défauts (court-circuit et circuit-

ouvert) sous MATLAB-Simulink et ANSYS (EF 2D). Pour différents nombres de phases (B � 3) ouvertes, 
nous avons proposé différentes méthodes telles qu’augmenter les amplitudes des courants dans les phases 
saines ou alimenter les phases saines avec les courants des phases ouvertes (courants avant les ouvertures 

des phases). Pour différents nombres de phases (B � 3) en court-circuit, en plus des méthodes précédentes 
pour les circuits ouverts, nous devons encore injecter des composantes de courant dans les phases saines, 
dont les valeurs instantanées sont égales à celles des courants de court-circuit. La difficulté majeure de 
cette méthode est de calculer analytiquement les courants de court-circuit instantanés. Les résultats 
analytiques et numériques ont montré la bonne efficacité de ces méthodes, elles peuvent à la fois maintenir 
le niveau de couple moyen inchangé et minimiser l’ondulation de couple en présence de différents défauts. 

    Des études sur les variations des pertes Joule après les corrections pour différents types de défauts sont 
aussi réalisées, les résultats ont montré qu’après les corrections, de fortes augmentations des pertes Joule 
sont souvent observées. Sachant que les pertes Joule sont dans certains sens l’image de l’augmentation de 
la température, cette augmentation des pertes Joule peut engendrer un dépassement de la température 
maximale admissible des matériaux isolants. Ainsi, pour différents types de défauts, il est important de 
faire un compromis entre l’augmentation du couple moyen, la diminution de l’ondulation de couple et la 
limitation de la température. Ceci dépend des différentes exigences de nos applications.  
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Perspectives. Un premier couplage entre les modèles de défauts, les modèles électromagnétiques et les 
modèles thermiques a été proposé dans le quatrième chapitre. Ceci nous a permis de prédire l’évolution des 
températures en présence des défauts dans une machine électriques. Ces modèles couplés ont donné tout 
leur sens dans la conception pour applications critiques en démontrant notamment que certaines machines 
conçues en mode sain ne pourraient satisfaire au cahier des charges en cas de défauts. Pourtant, nous 
sommes conscient que ce couplage reste très limité, car nous avons supposé que les résistances électriques 
d’une phase, des champs rémanents des aimants permanents sont indépendants des variations des 
températures. Ceci n’est pas le cas dans la vraie machine, parce que la résistance (R) augmente et le champ 
rémanent (Br) diminue avec la croissance de la température (figure 6.1). Généralement, en cas de défauts 
(circuit ouvert ou court-circuit), nous devons augmenter les courants dans les phases saines pour maintenir 
le niveau du couple moyen, qui va augmenter les pertes Joule et les températures. Par conséquent, la 
résistance va elle aussi augmenter tandis que le champs rémanent va diminuer. L’augmentation de la 
résistance va augmenter les pertes Joule et les températures tandis que la diminution du champs rémanent 
nécessite des courants d’induit plus élevés pour maintenir le couple moyen, engendrant là encore des 
pertes Joule additionnelles.  

    Pour éviter l’endommagement d’une machine en cas de défauts, un couplage des modèles (défauts, 
électromagnétiques et thermiques) est nécessaire pour prédire les influences des défauts sur les variations 
des températures et vice-versa. Les détails de ces modèles couplés sont illustrés à la figure 6.1, sur laquelle 
les modèles thermiques transitoires (EF 2D, Réseau de résistances thermiques) et les modèles pour calculer 
les pertes fer et Joule sur cycle de fonctionnement sont similaires à ceux étudiés à la figure 3.36. Les 
valeurs du champ rémanent en fonction de la température [Br(T)] peuvent être obtenues par les 
caractéristiques B(H) des aimants permanents. Pour les résistances des phases (R), elles sont liées à la 
température par la relation : 

 

R � Re · 	1 � � · �H � He�� Eq. 6.1 

 

Où T est la température à laquelle nous calculons la résistance R. T0 et R0 sont respectivement la 

température et la résistance de référence (nous prenons souvent la température ambiante) et � est la 
variation relative moyenne de résistivité par degré.  

    Les résistances sont utilisées dans les modèles de défauts pour calculer les courants sains et en défauts 
(amplitudes et phases). Avec les courants obtenus, les pertes Joule sur cycle peuvent être calculées. Les 
courants obtenus et le champ rémanent serviront aussi dans le modèle électromagnétique (EF 2D) pour 
calculer le couple moyen et les inductions (B) dans chaque élément de maillage, qui seront utilisés dans le 
modèle des pertes fer pour calculer les pertes fer en fonction du temps sur un cycle de fonctionnement. 
Ensuite, les pertes fer et Joule instantanées sur cycle sont utilisées dans les modèles thermiques transitoires 
pour calculer les évolutions des températures sur cycle de fonctionnement, qui nous permettent de 
recalculer les résistances et le champ rémanent pour de nouvelles températures.  
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    Ces modèles couplés nous permettent de modéliser précisément le fonctionnement d’une machine en 
mode dégradé. Grâce à ceux-ci, nous pouvons enfin mettre en place des mesures de manière à protéger nos 
machines des défauts. Moyennant certaines modifications, la modélisation proposée pourra être utilisée 
pour de nombreuses applications critiques avec cycle de fonctionnement. 

 

 

Figure 6.1 Organigramme montrant le détail du calcul des températures sur un cycle de fonctionnement 

en utilisant les modèles couplés (défauts, électromagnétiques et thermiques). 
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Chapitre 7. ANNEXE 

7.1 Machine à réluctance variable (MRV) et machine à commutation de flux (MCF) pour des tests 
expérimentaux 

7.1.1 Prototype de la MRV et son banc d’essais pour des essais expérimentaux 

 

Tableau 7.1  Paramètres de la MRV utilisée pour les essais expérimentaux 

Nombre de dents statoriques 6 

Nombre de dents rotoriques 4 

Diamètre externe du stator (mm) 63 

Diamètre externe du rotor (mm) 34 

Longueur active (mm) 61 

Epaisseur de l’entrefer (mm) 0,4 

Coefficient de remplissage 0,3 

Matériau magnétique Fe-Si 3,5% 

 

 

Figure 7.1  Prototype pour les essais des deux MRV. 
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7.1.2 Prototype de la MCF pour des essais expérimentaux 

 

Tableau 7.2  Paramètres de la MCF 12/10 pour les vérifications expérimentales 

 MCF 12/10 (prototype) 

Nombre de dents statoriques (Ns) 12 

Nombre de dents rotorriques (Nr) 10 

Rayon externe du stator (Rsext) 77,2 mm 

Rayon interne du stator (Rsint) 43,2 mm 

Rayon externe du rotor (Rrext) 43 mm 

Epaisseur des aimants permanents (Laimant) 6 mm 

Longueur active (La) 60 mm 

Epaisseur de l’entrefer (e) 0,2 mm 

Nombre de spires d’une dent (N) 100 

Coefficient de remplissage (kb) 0,4  

Champ rémanent (Br) (200°C) 0,8T 

Résistance d’une phase  1,06 Ω 

Inductance propre 4,6 mH 

Inductance mutuelle 2,18 mH 

Flux à vide d’une phase  118 mWb 

Moment d’inertie 1,8e-3 kg·m² 

Coefficient de frottement 20e-6 Nm·s 

 

  

(a) stator  (b) rotor 

Figure 7.2  Prototype de la machine à commutation de flux (MCF) 12/10.
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7.2 Calculs des inductances propres et mutuelles ainsi que celles dans l’axe d et dans l’axe q d’une 
machine à aimants permanents 

7.2.1 Inductances propres et mutuelles  

    Avec chaque phase alimentée indépendamment avec des courants continus et en prenant en compte 
l’influence des aimants permanents, les inductances propres et mutuelles peuvent être calculées par : 

|}~
}��X � ΦX � Φ��X                                                      

£X¢ � ΦX¢ � Φ��¢  et A, Ç � ©, �, � avec A È Ç7 Eq. 7.1 

où �X Inductance propre d’une phase, £X¢ Inductance mutuelles entre phases, �X  et �¢ Courant de trois phases, Φ� Flux propre à vide d’une phase, ΦX Flux de la phase A avec la phase A alimentée, ΦX¢ Flux mutuel de la phase A avec la phase B alimentée. 

7.2.2 Inductances dans l’axe d et dans l’axe q  

    Les trois phases d’une machine à aimants permanents sont généralement alimentées avec des courants 
sinusoïdaux. Par conséquent, en se basant sur la transformation de Park, le courant dans l’axe d (id) et le 
courant dans l’axe q (iq) peuvent être obtenus. Afin de calculer les inductances dans l’axe d (Ld) et dans 
l’axe q (Lq), le rotor est maintenu tout d’abord à la position dans l’axe d, ensuite à celle dans l’axe q et les 
phases sont alimentées indépendamment avec le courant id et le courant iq. Les expressions générales pour 
calculer Ld et Lq sont données : 

�� � Φ�DA�, A
 , θKA�  et �
 � Φ
DA�, A
, θKA
  Eq. 7.2 

Où Φ� et Φ
 sont respectivement le flux dans l’axe d et dans l’axe q tandis que θ est la position du rotor. 

En négligeant la saturation croisée entre l’axe d et l’axe q, Ld et Lq peuvent être simplifiées par Φ� �Φ:�A� , θ�  et Φ
 � Φ
�A
, θ� [85], [86]. Φ:�A�, θ�  et Φ
 � Φ
�A
 , θ� sont calculés par la méthode des EF 

2D. Ceci sera détaillé dans la suite de cette partie. 

    Avec la transformation de Park, le courant id et le courant iq peuvent être calculés à partir des courants 
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triphasés comme suit : 

	A��bS� � �32 Hs�j���� ����
� � ³ 1 0�1/2 √3 2⁄�1/2 �√3 2⁄ ´ j���� ����
� Eq. 7.3 

Avec 

Hs� � �23 ³ 1 0�1/2 √3 2⁄�1/2 �√3 2⁄ ´  avec Hs�W � Hs�du Eq. 7.4 

j���� � �cos���� � sin����sin���� cos���� �  
avec j����� � 	j�����du � 	j�����W et j����′ � j����j��/2� 

Eq. 7.5 

Où p est le nombre de paires de pôle et � est l’angle mécanique du rotor. De la même manière, nous 

pouvons aussi obtenir le flux dans l’axe d (Φ�) et celui dans l’axe q (Φ
) comme ci-dessous : 

	Φ��bS� � �32 Hs�j���� �Φ�Φ
� � ³ 1 0�1/2 √3 2⁄�1/2 �√3 2⁄ ´ j���� �Φ�Φ
� Eq. 7.6 

Sans tenir en compte le couple de détente, l’expression du couple électromagnétique s’établit donc comme 
ci-dessous : 

��� � �32 � ����
�
W 	j�����WHs�WHs�j����j ��2� �Φ�Φ
� � 32 � ����
�

W ��Φ
Φ� �9
� 32 ��Φ��
 � Φ
��� 

Eq. 7.7 

Avec  

Φ� � ���� � Φ�Í et Φ
 � �
�
 Eq. 7.8 

Où Φ�Í est le flux maximal à vide d’une phase dû aux aimants permanents. Nous pouvons obtenir 

l’expression finale du couple électromagnétique d’une machine à aimants permanents : 

��� � 32 ��Φ�Í�
 � ��� � �
����
� Eq. 7.9 

Sans défluxage, il n’y aura pas de courant dans l’axe-d (�� � 0) ni de couple réluctant. Ainsi, l’expression 
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du couple devient comme ci-dessous : 

��� � 32 �Φ�Í�
 Eq. 7.10 

Afin d’obtenir le courant Iq, nous avons :  

����
� � �23 √2�j�����Hs�du ³ cos ����cos ��� � 2�/3�cos ��� � 2�/3�´ Eq. 7.11 

Pour obtenir les inductances Ld et Lq, nous pouvons alimenter les trois phases de la machine avec des 

courants comme �� � �, �b � ��/2 et �S � ��/2 et nous faisons tourner le rotor. Nous considérons que �� � 0° est la position dans l’axe d et �� � �/2 est la position dans l’axe q, en utilisant l’eq. 7.11, à la 

position dans l’axe d, nous avons les courants �� � √2� et �
 � 0 tandis qu’à la position dans l’axe q, nous 

avons les courants �� � 0 et �
 � √2�. Avec l’eq. 7.8, nous pouvons déduire finalement les inductances 

dans l’axe d et dans l’axe q comme ci-dessous : 

�� � Φ�Í � Φ���  et �
 � Φ
�
  Eq. 7.12 
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7.3 Transformation d’une encoche cylindrique en forme rectangulaire 

    Les structures d’encoches des machines électriques sont souvent irrégulières pour améliorer leurs 
performances électromagnétiques. Par contre, pour les études thermiques, ces structures irrégulières des 
encoches augmentent beaucoup la difficulté des modélisations analytiques des encoches. Afin de 
surmonter cette difficulté et simplifier les calculs, la transformation de structure réelle (irrégulière) en 
structure régulière est donc nécessaire. Une méthode proposée dans [25], mais elle n’est malheureusement 
pas assez précise. Ceci pourrait causer des écarts importants entre les températures calculées et celles 
réelles. Car les conductivités thermiques équivalentes dans les encoches sont faibles, une mauvaise 
approximation pourrait donc amplifier les erreurs de calculs. Ainsi, des attentions spéciales doivent être 
accordées aux modélisations analytiques des encoches.  

    Nous allons dans la suite présenter une nouvelle méthode, qui nous permet de simplifier 
considérablement la modélisation analytique des encoches en maintenant la précision des calculs. Les 
structures réelle et régulière d’une machine à commutation de flux (MCF) 12/10 sont montrées sur la 
figure 7.3 et la méthode sera détaillée dans la suite de cette partie. 

  

(a) structure réelle (b) structure rectangulaire 

Figure 7.3  La transformation de la structure réelle de la MCF 12/10 en structure régulière 

(rectangulaire).  

    Puisque nous nous intéressons sur la modélisation des encoches, ainsi, pour simplifier, nous ne 
modélisons que la partie du stator. Ensuite, nous supposons que la surface de la vue en coup, la surface 
bobinable, les largeurs et les hauteurs des dents statoriques ainsi que les largeurs et les hauteurs des 
aimants à la figure 7.3 (a) sont identiques à celles de la figure 7.3 (b). De plus, le rayon externe de la 
structure régulière [figure 7.3 (b)] est calculé par : 

R�T��U � R�YW � RXUW�2  Eq. 7.13 
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Où R�T��U : Le rayon moyen entre le rayon externe et celui interne du stator, R�YW : Le rayon externe du stator, RXUW� : Le rayon interne du stator. 

L’aire de la surface externe du stator après la transformation est calculée par : 

$�YW_^�{ � 2�R�T��U · � Eq. 7.14 

    Afin de s’assurer que la source de chaleur est constante, nous avons aussi fixé l’aire de la surface de 
l’encoche. Puisque la largeur de l’encoche est fixée par les largeurs des dents, la hauteur de l’encoche est 
donc fixée automatiquement dans la structure régulière. Après la transformation, on remarque que la 

surface externe du stator est diminué de 2�R�YW · � à 2�R�T��U · �, et comme montré dans l’eq. 2.7, la 

résistance thermique due à la convection thermique à l’extérieur du stator est inversement proportionnelle 
à l’aire de la surface externe du stator, pour récompenser l’influence de la transformation sur l’évolution 

des températures, un coefficient de transformation (�W^) doit être appliqué : 

�W^ � $�YW_^�{$�YW_^��Z � R�T��UR�YW  Eq. 7.15 

Avec �W^, nous pouvons établir la relation entre la température maximale de la structure réelle et celle de la 
structure régulière comme suit : 

H­;< _^��Z � �W^ · H­;< _^�{ Eq. 7.16 

Une valeur est donnée comme �W^ � 0,786 pour le cahier des charges de l’application VSV. Avec l’eq. 
7.16, nous pouvons aussi déduire la relation entre les résistances obtenues à partir de la structure réelle 

(R^��Z) et celles obtenues à partir de la structure régulière (R ^�{) comme ci-dessous : 

R^��Z � �W^ · R ^�{ Eq. 7.17 

Afin de vérifier cette méthode, nous avons étudié deux cas, l’un est pour une température ambiante égale à 
zéro et le système de refroidissement est infiniment puissant, c’est à dire que le coefficient d’échange 
convectif h est infiniment élevé. L’autre est comme ce qui est donné dans le cahier des charges, soit la 

température ambiante est de 200°C et, le coefficient d’échange convectif est de 23 w i @d� i xdu. Il n’y a 
que les bobines actives étant alimentée et les pertes fer ne sont pas pries en compte dans les études en 
question. Ainsi les sources de chaleur sont des pertes Joule, qui sont en fonction du temps sur un cycle de 
fonctionnement, dont l’allure est montrée sur la figure 4.2. 

    Avec les pertes Joule données, nous avons obtenu les résultats numériques (EF 2D) des températures au 
point chaud (au milieu de l’encoche active) en fonction du temps pour les deux cas mentionnés 
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précédemment (figure 7.4). 

  

(a) h est infiniment élevé et la température ambiante 
est nulle 

(b) h est de 23 w i @d� i xdu et la température 
ambiante est de 200°C 

Figure 7.4  Températures en fonction du temps sur un cycle de fonctionnement pour les deux cas 

mentionnés précédemment.  

    Les résultats obtenus à partir de la structure régulière est en bon concordance avec ceux obtenus à partir 
de la structure réelle. Notre méthode de transformation de structure est donc valable. 

  

(a) La structure réelle (b) La structure régulière 

Figure 7.5  Les distributions de températures au point de 1000 secondes sur le cycle de fonctionnement 

pour les deux cas. 

    Sur la figure 7.5, aux 1000 secondes sur le cycle de fonctionnement, nous avons remarqué que les 
températures maximales dans les deux structures sont respectivement 291 °C et 317 °C, l’erreur entre les 
deux résultats peut être calculée par l’expression suivante : 
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( � ��W^�H­;< _^�{ � H�� � H�H­;< _^��Z � 1� · 100%  Eq. 7.18 

Avec H� la température ambiante. En appliquant les paramètres dans le cahier des charges, nous avons 
obtenu une erreur de 0,3%. 

    Pour les machines électriques étudiées, leurs structure sont souvent symétriques. Ce qui nous permet 
d’étudier une seule partie de la machine sans perdre la précision des calculs. Ceci est valable aussi bien 
pour le stator que pour le rotor. Ainsi, pour expliquer le principe et pour simplifier, nous n’allons étudier 
que le stator (figure 7.6).   

  

(a) distribution des flux thermiques de l’encoche 
entière 

(b) distribution des flux thermiques de la demi-
encoche 

  

(c) distribution des températures de l’encoche 
entière  

(d) distribution des températures de la demi-
encoche 

Figure 7.6  Les distributions des flux thermiques et des températures d’une encoche entière ainsi de la 

demi-encoche. 
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    Dans une encoche, nous supposons que les matériaux sont homogènes et la valeur de conductivité 
thermique équivalente est de 0,85 W/m/K. Afin de concentrer nos études sur le stator, on a appliqué les 
conditions aux limites Neumann sur la surface interne du stator, c'est-à-dire il n’y a pas d’échange 
thermique entre le stator et l’entrefer et toutes les chaleurs thermiques sont évacuées vers l’extérieur de la 
machine où se trouve le système de refroidissement. Sur la figure 7.6 (a), on a vu que la distribution de 
flux thermique dans l’encoche est bien symétrique.  

    Comme mentionné précédemment, nous avons aussi divisé l’encoche par deux et on obtient la partie à 
étudier comme à la figure 7.6 (b). Nous avons remarqué que la trajectoire de flux thermique n’a pas changé 
par rapport à l’encoche entière. D’après la comparaison entre la figure 7.6 (c) et la figure 7.6 (d), on 
remarque que les températures aux différents points des deux structures sont quasiment identiques. Ainsi, 
nous pouvons conclure que cette méthode est valable, elle nous permet à la fois d’avoir une précision 
satisfaisante et de gagner un temps de calcul important surtout lorsque nous faisons l’optimisation par la 
méthode des EF d’une machine électrique. 



 

 

Liste des publications 

 
1. G. J. LI, X. OJEDA, E. HOANG, M. LECRIVAIN, M. GABSI,  ‘‘A New Method of Current 

Density Distribution for Switching Reluctance Machine to Increase Average Output Torque,’’ 
international Conference PCIM 2009, June 2009, Shanghai, CHINA. 

 
2. G.J. LI, X. OJEDA, S. HLIOUI, E. HOANG, M. GABSI and C. BALPE, ‘‘Comparative Study of 

Switched Reluctance Motors Performances for Two Current Distributions and Excitation Modes,’’ 
IEEE Annual Conference IECON 2009, November 2009, Porto, PORTUGAL. 

 
3. X. OJEDA, G.J LI, M. GABSI, ‘‘Fault Diagnosis using Vibration Measurements of a Flux-

Switching Permanent Magnet Motor,’’ IEEE Annual Conference ISIE 2010, July 2010, Bari, 
ITALY. 

 
4. G.J. LI, X. OJEDA, E. HOANG, M. GABSI, and C. BALPE, ‘‘Design of Double Salient Interior 

Permanent Magnet Machine Based on Mutually Coupled Reluctance Machine for Increasing the 
Torque Density and Flux-Weakening Capability,’’ IEEE Annual Conference ISIE 2010, July 2010, 
Bari, ITALY. 

 
5. G.J. LI, X. OJEDA, E. HOANG, M. GABSI, “Double and Single Layer Flux-Switching Permanent 

Magnet Motor: Fault Tolerant Model for Critical Applications,” International Conference on 
Electrical Machines and Systems 2011 (ICEMS 2011), Beijing, China. 

 
6. G.J. LI, X. OJEDA, E. HOANG, M. GABSI, M. Lécrivain, ‘‘Comparative Studies between 

Classical and Mutually Coupled Switched Reluctance Motors using Thermal-Electromagnetic 
Analysis for Driving Cycles,’’ IEEE Transaction on magnetic, vol.47, no.4, pp.839-847, April 
2011. 

 
7. G.J. LI, X. OJEDA, E. HOANG, M. GABSI, “Thermal-Electromagnetic Analysis of a Fault-

Tolerant Dual Star Flux-Switching Permanent Magnet Motor for Critical Applications,” IET 
Electric Power Applications (to be published 2011) 

 
8. G.J. LI, X. OJEDA, E. HOANG, M. GABSI, M. Lécrivain, ‘‘Thermal-Electromagnetic Analysis for 

Driving Cycles of Embedded Flux-Switching Permanent Magnet Motors,’’ IEEE Transaction on 
Vehicular Technology (accepted in April 2011). 
 

 

 

 

 

 



 

 

Résumé 

 
    Dans cette thèse, une comparaison entre différentes topologies de machines a été tout d'abord réalisée. 
Deux machines électriques: Machine à Réluctance Variable (MRV) et Machine à Commutation de Flux 
(MCF) ont ensuite été choisies pour les études suivantes. 

   Un modèle électromagnétique-thermiquement couplé est mis en ouvre pour ces deux structures. Ce 
modèle est basé sur une caractérisation préalable par la méthode des éléments finis (EF) 2D via le calcul 
du couple instantané, des deux composantes de l'induction magnétique (Br et Bθ) de chaque élément du 
maillage du rotor ainsi que du stator pour différentes densités des courants efficaces et pour différentes 
positions du rotor. Ces résultats sont ensuite utilisés dans les modèles analytiques de pertes permettant de 
calculer les pertes Joule et les pertes fer sur un cycle de fonctionnement. Des modèles thermiques 
transitoires basés sur un réseau de résistances thermiques et l’EF 2D sont réalisés, dans lesquels les pertes 
instantanées obtenues précédemment sont utilisées comme sources de chaleur pour le calcul des variations 
des températures dans différents composants d’une machine électrique sur cycle de fonctionnement. 

    Un modèle de défaut couplé avec la thermique pour une MCF triphasée est aussi proposé. Les défauts 
étudiés dans cette thèse sont principalement dus au court-circuit: le court-circuit entre-spires d’une phase, 
le court-circuit entre-spires et entre-phase dans une MCF sans redondance, le court-circuit d’une phase ou 
de trois phases dans une MCF avec redondance. A l’aide de MATLAB/Simulink, les courants sains et les 
courants de court-circuit sont obtenus, et les pertes instantanées peuvent être calculées en utilisant la 
méthode mentionnée précédemment. De cette manière, le comportement thermique en cas de défauts peut 
être prévu. 

    Enfin, des études de défauts pour une MCF hexa-phasée sans redondance sont présentées, et un 
convertisseur du type pont complet est utilisé pour alimenter la machine. Cela nous permet de contrôler 
indépendamment chaque phase en cas de défauts. Les défauts sont entre autres le circuit ouvert ou le court-
circuit dans une ou plusieurs phases (jusqu'à trois). Certaines méthodes de correction telles que: 
l'augmentation de l’amplitude du courant dans les phases saines et / ou modifier leurs phases, sont 
proposées pour maintenir le couple électromagnétique tout en minimisant l'ondulation de couple. Les 
résultats analytiques et numériques ont montré la bonne efficacité des méthodes proposées, tant dans le cas 
de l’ouverture des phases que dans le cas d’un court-circuit. 

 

 

 

 

 



 

 

Abstract 

 
    In this thesis, a comparison among different machine topologies has been firstly realized, and two 
electrical machines: Switched Reluctance Motors (SRMs) and Flux-Switching Permanent Magnet (FSPM) 
motors are then chosen for the following studies.  

    A fast and precise coupled electromagnetic-thermal model is performed for these two structures. This 
model is based on a prior steady characterization by Finite Element method (FEM) 2D via calculating the 

instantaneous torque, the two components of magnetic induction (�^ and �«) of each element of rotor as 
well as stator for different RMS current densities and different rotor positions. These results are then used 
in the analytical copper and iron losses models for calculating the instantaneous copper and rotor as well as 
stator iron losses during one driving cycle. The Lumped Parameter (LP) and FEM 2D transient thermal 
models are then carried out, in which the previously obtained instantaneous power losses are used as heat 
sources for calculating the temperatures of different motor parts during driving cycles.  

    A faulty-thermal analysis for a three-phase FSPM motor is also achieved. The faults in this thesis are 
mainly due to short-circuit (SC), such as inter-turn SC in phases or inter-turn and inter-phase SC, one 
phase or three phases SC in a redundant FSPM motor. Based on MATLAB-Simulink, the faulty 
information as the normal and short-circuit currents can be obtained, the power losses can then be 
calculated as previously. Thus, the thermal behavior of the machines can be predicted under faulty mode. 
The coupled Thermal-Electromagnetic Analysis method in this thesis can also be extended for all the other 
applications with driving cycles. 

    Finally, the faulty analysis for a six-phase FSPM motor is performed, and one six-phase full bridge 
inverter is applied to drive the machine. This allows us to control each phase independently under faulty 
mode. The faults here are open-circuit or short-circuit in one or several phases (up to three). Some 
correction methods such as: increasing healthy current and/or change their phase angles, are proposed to 
maintain the electromagnetic torque while minimizing the torque ripple. The analytical and FEM 2D 
results have shown the good efficiency of the proposed methods both in case of phase open-circuit and in 
case of phase short-circuit. 

 


